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prologo 


En el prologo de la primera edicion, los autores predijeron que los avances en microelec- 
tronica y circuitos integrados podrian hacer que los conocimientos actuales quedasen 
obsoletos en el plazo de una decada. Realmente ha sido asi y el diseno de circuitos es 
ahora en gran parte un proceso de seleccion de la combination idonea de circuitos 
integrados. Estos circuitos deben conectarse adecuadamente y trabajar dentro de su rango 
de funcionamiento de forma que su interconexion pueda resolver el problema planteado. 

Desde que se publico la segunda edicion, el panorama, una vez mas, ha cambiado 
drasticamente. La muy alta escala de integration (VLSI) se ha convertido en algo comun. 
Han surgido memorias de gran capacidad y alta velocidad con muy bajo consumo. Como 
resultado, la ingenieria electronica esta llamada a construir sistemas mas elaborados de 
menor tarnaho que operen a mayor velocidad, disipen menor potencia y, por supuesto, 
sean mas economicos. 

Las hojas de datos de los circuitos integrados incluyen a menudo esquemas de los 
circuitos. Estos diagramas muestran los elementos (transistores, resistencias y diodos) del 
chip de Cl y se incluyen para que el ingeniero pueda disenar los adecuados circuitos de 
«interface» que permitan usar el chip eficazmente. En el diseno de circuitos VLSI, el 
ingeniero de diseno debe indicar al fabricante del chip como desea interconectar las 
decenas de miles de transistores en el mismo. Esto requiere entender el funcionamiento de 
los transistores de union bipolar y de efecto de campo. 

La presente edicion esta pensada para preparar eficazmente al estudiante en el uso de 
las nuevas tecnicas. Se pretende que sea un texto de initiation en circuitos electronicos 
para estudiantes de primeros cursos de ingenieria y fisica. Despues de estudiar este texto 
los estudiantes seran capaces de disenar y analizar circuitos usando Cl analogicos y/o 
digitales, disenar amplificadores de potencia, realizar el diseno de circuitos de RF y disenar 
circuitos usando chips VLSI tales como los circuitos integrados de aplicacion especifica 
(ASIC). Ademas, el estudiante obtendra un conocimiento mas profundo que le permitira 
manejar problemas de circuitos y comprender los nuevos dispositivos que vayan apare- 
ciendo. En resumen, al completar el curso, los estudiantes estarian suficientemente 
preparados para actuar con competencia tanto en la industria como en cursos de nivel 
mas eievado. 

La primera y segunda edicion de este texto se han aceptado ampliamente en escuelas 
de ingenieria de todo el mundo y se han usado en muchos cursillos impartidos en la 
industria. Esta tercera edicion esta basada en la misma filosofia de enseiianza que las dos 
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anteriores: diseno de circuitos practicos, rara vez utilizando la fisica de los dispositivos; se 
emplearan en su lugar las caracteristicas entre terminales. 

Los autores presentan la teoria fisica de forma descriptiva para resaltar estas propieda- 
des en los terminales. El conocimiento del uso practico de dispositivos semiconductores 
preparara el camino para un curso posterior de fisica de semiconductores. Ademas, se 
presentan a lo largo del texto numerosos circuitos practicos que pueden ser construidos y 
usados en la clase y en la industria. jLos circuitos funcionan! 

Se supone que los estudiantes tienen una base de teoria de circuitos pasivos lineales, lo 
que incluye un manejo fluido de las leyes de Kirchhoff para circuitos de cc y ac. Esto, junto 
con un conocimiento de calculos de potencia simples, es todo lo que se requiere para la 
mayor parte del texto. En los Capitulos 9 y 10 seran de gran ayuda algunos conocimientos 
del piano de la frecuencia compleja y del concepto de la respuesta en frecuencia. 

Se ban incluido los elementos del algebra booleana y funciones logicas (Cap. 11) para 
aquellos estudiantes que no hayan realizado un curso previo de electronica digital. 

El primer objetivo de este texto es proporcionar destreza en el analisis y diseno de 
circuitos electronicos. Como se ha senalado anteriormente, este ha evolucionado hoy dia 
hacia un proceso de combination de Cl. Para llevar a cabo inteligentemente este objetivo 
y poder realizar combinaciones de Cl no convencionales, el disenador debe entender el 
funcionamiento interno de los CL Los Capitulos del 1 al 8 cubren los circuitos con 
transistores para frecuencias bajas y medias. Se presentan los procedimientos de diseno y 
los modelos mas usados. Se hace especial enfasis en la aproximacion grafica, de la que los 
autores estan plenamente convencidos. Los importantes conceptos de rectas de carga en cc 
y ac junto con el analisis con pequena y gran serial, se introducen en el Capitulo 1 junto 
con los circuitos con diodos. Cuando se estudian el transistor bipolar y el de efecto de 
eampo en los Capitulos 2 y 3, respectivamente, el estudiante tiene ya estas tecnicas 
firmemente arraigadas. La estabilidad de la polarizacion se cubre en el Capitulo 4. El tipo 
de polarizacion empleado en los circuitos integrados se introduce ademas de las tecnicas 
estandar. Tambien se consideran cuestiones sobre estabilidad termica. El Capitulo 5 
presenta los amplificadores de potencia. Ademas de los amplificadores estandar de clase A 
y push-pull, los autores introducen secciones sobre los amplificadores de potencia de clase 
C, D y S, que se usan generalmente en altas frecuencias, En el Capitulo 6 se estudia el 
comportamiento en pequena serial y baja frecuencia de las distintas configuraciones del 
transistor, usando el modelo de parametros hibridos. Aqui, se introduce la tecnica de la 
impedancia reflejada como un atajo en el analisis de circuitos complicados. Se considera 
tambien la influencia del punto de polarizacion en el comportamiento en pequena sehal. 
En el Capitulo 7 se examinan circuitos con multiples transistores haciendo hincapie en 
configuraciones de circuitos (tales como la diferencia entre amplificadores y amplificadores 
operacionales) que nos llevan de forma natural a las tecnicas de fabrication de circuitos 
integrados. En el Capitulo 8 se cubren numerosas aplicaciones de los amplificadores 
operacionales como los circuitos limitadores y fijadores, las fuentes de alimentation y los 
circuitos de control automatico de ganancia (AGC). 

La respuesta en frecuencia de amplificadores RC a frecuencias bajas y altas se estudia 
en el Capitulo 9, juntamente con los amplificadores de banda estrecha sintonizados y el 
transistor en conmutacion. Los principios y ventajas de la realimentacion se consideran en 
el Capitulo 10. Se estudian los conceptos de ganancia, sensibilidad e impedancia, y los 
ejemplos subrayan los tipos de amplificadores realimentados que utilizan los circuitos 
integrados analogicos. Se consideran los problemas de estabilidad asociados a los circuitos 
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integrados y se estudian las tecnicas de compensation en frecuencia. En este capitulo se 
incluye tambien una seccion practica de osciladores con transistores. 

La segunda parte de este libro trata de los circuitos digitales y comienza con el 
Capitulo 11, que introduce las tecnicas de analisis logico necesarias para los siguientes 
capitulos. Las puertas logicas se consideran en el Capitulo 12. Se tienen en cuenta aquellas 
familias logicas que han aguantado el paso del tiempo (TTL, ECL y CMOS), los metodos 
de interconexion entre los diferentes tipos y la interpretation de las hojas de datos de los 
fabricantes. El Capitulo 13 cubre los biestables, que se usan en el Capitulo 14 para formar 
registros y contadores. Tambien se incluyen en el Capitulo 14 circuitos aritmeticos y filtros 
digitales que utilizan las puertas y biestables estudiados anteriormente. Este capitulo 
termina con una seccion que describe circuitos VLSI como las Programmable Array Logic 
(PAL) y las Logic Cell Array (LCA). 

El Capitulo 15 considera los circuitos de muestreo y retention y los convertidores 
digital-analogicos y analogico-digitales, asi como circuitos temporizadores (multivibradores 
astables y monoastables) construidos usando CI. 

Finalmente, los Capitulos 16 al 18 abordan la fabrication de circuitos VLSI y 
constituyen una introduction al diseno de aplicacion, a los Circuitos Integrados Especificos 
(ASIC), al test y al uso de software de Diseno Asistido por Computador (CAD). Una vez 
mas el punto de vista empleado es que el lector va a usar el chip VLSI en la construction 
de un sistema electronico y quiere disenarlo para que realice una funcion especifica. 

Se realizo un gran esfuerzo para usar valores de parametros practicos en los numerosos 
ejemplos del texto. Se dan especificaciones tipicas de los fabricantes para que el estudiante 
se haga una idea del rango de valores de los parametros para los distintos dispositivos. Se 
proponen numerosos problemas para resolver, desde ejercicios de analisis hasta complejos 
disenos. Los Apendices B y C incluyen valores estandar de resistencias y condensadores y 
hojas de datos de varios dispositivos que se pueden usar para problemas de diseno y como 
futuras referencias. 

A los autores les gustaria dar las gracias a Ms. Victoria Benzinger, Ms. Mary Ward y 
Mrs. Lee Viesta por el mecanografiado de este manuscrito. Tambien nos gustaria dar las 
gracias a nuestros colegas y estudiantes por su critica constructiva del texto y en particular 
a los editores, Martha y Dennis Gleason, por su ayuda. 


Donald L. Schilling 
Charles Belove 
Tuvia Apelewicz 
Raymond Saccardi 




CAPITLTLO 


Analisis de los circuitos 

con diodos 



INTRODUCCION 

El diodo es el mas simple de los dispositivos no lineales de los que se trata en este texto. 
En este capitulo estudiaremos las caracteristicas del circuito y las aplicaciones del diodo de 
union, el diodo Zener, el diodo Schottky y otros. En todo el capitulo se han enfatizado las 
tecnicas graficas debido a que proporcionan una vision de conjunto de funcionamiento del 
circuito y, a menudo, una perception inmediata de su propia naturaleza no facilmente 
obtenible para tratamientos puramente algebraicos. Estas tecnicas graficas incluyen un 
tratamiento completo de las rectas de carga de c.c. y c.a. aplicadas a pequena y gran serial. 
Aunque estos metodos no suelen ser empleados en el analisis de los circuitos con diodos, 
su introduction aqui sirve para fijarlos en el cuestionario del alumno, es decir, en los 
recursos del estudiante. Mas adelante, cuando se trate de los transistores, presentaremos 
problemas adicionales que se solucionan mas facilmente despues de haber adquirido 
experiencia con los diodos. 


1.1. PROPIEDADES NO LINEALES. EL DIODO IDEAL 

Normalmente, los alumnos empiezan el estudio de los circuitos considerando modelos de 
elementos lineales, siendo la resistencia el mas sencillo de ellos. La caracteristica tension- 
corriente (vi) de la resistencia ideal sigue una relation tan simple —ley de Ohm— que a 
veces se pierde de vista su interpretation grafica. El caracter lineal de la resistencia se hace 
evidente en la Figura 1.1-1. La caracteristica vi del diodo ideal se indica en la Figura 1.1-2. 
En ella se ve claramente el caracter no lineal del diodo. Cuando la tension de alimentacion 
v ( es positiva, i D es positiva y el diodo es un cortocircuito (v D = 0), mientras que cuando 
es negativa, i D es cero, y el diodo es un circuito abierto ( v D = v { ). Se puede considerar al 
diodo como un interruptor controlado por la polaridad de la tension de alimentacion. El 
interruptor esta cerrado para tensiones positivas de la alimentacion y abierto para tensiones 
negativas. 


1 
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Figyrs 1.1-1. El elemento resistencia y su caracteristica oi. 


\—VW 



Terminal p 


j\ 

_j Terminal n 


I i 


D 


V D 


Figura i.l -2. Diodo ideal y su caracteristica vi. 


Otra manera de considerar este elemento es tener en cuenta que por el diodo solo 
circula corriente de p a n (Fig. 1.1-2) y la conduccion tiene lugar unicamente cuando la 
tension de alimentacion es positiva. El diodo no conduce cuando la tension de alimentacion 
es negativa. 

Los diodos reales tienen caracteristicas y limitaciones que hacen que difieran del diodo 
ideal; se estudiaran en las secciones siguientes; de momento solo se consideraran los 
diodos ideales. 

Los ejemplos que siguen muestran algunas de las operaciones con senales que se 
realizan a menudo con simples circuitos de diodos. 


EJEMPLO 1.1-1. C1RCUIT0 RECTIFICADOR DE MEDIA ONDA 


Una de las principales aplicaciones del diodo es la obtencion de una tension continua 
a partir de una fuente de corriente alterna, proceso llamado rectification . Como 
consecuencia de la rectificacion pueden obtenerse senales con frecuencias multiplo 
entero de la frecuencia de alimentacion que suelen ser muy utiles. La Figura 1.1-3 
muestra un circuito rectificador de media onda , 

La tension de la fuente es senoidal v t — V im cos oj 0 t , con V im = 10 V. Hallar y 
dibujar la forma de onda de la tension de carga. Hallar su valor medio (c.c.). 
Supongase que r L = 1 Q y R L = 9 Q. 



r ( . = in 
R l = 9Q 


Figiira 1.1-3. Circuito rectificador de media onda para el Ejemplo 1.1-1. 
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Solucidn 

La segunda ley de Kirchhoff o ley de las tensiones aplicada al circuito de la Figu- 
ra 1.1-3 da 


~ ' Vi + Vd+ 1dRl ° ‘ D ~ r\ + R l 

Esta ecuacion contiene dos incognitas v D e i D que, a su vez, estan relacionadas por la 
caracteristica vi del diodo. La solution para i D o v D requiere, por tanto, la «sustitu- 
cion» de la curva vi en la ecuacion. Esto puede realizarse del siguiente modo. La 
caracteristica del diodo indica que solo puede circular corriente positiva en el sentido 
de referenda. Elio requiere que v t > v D . Sin embargo, cuando el diodo conduce, 
v D = P or 1° Q ue l a corriente circula solo en el sentido positivo cuando v { > 0. 

Cuando v { es negativa, la corriente deberia circular en sentido contrario al de 
referenda; pero el diodo no puede conducir en esa direction; asi, i D = 0 cuando v t < 0. 

Esta explication se puede resumir dibujando dos circuitos, uno de los cuales es 
valido para v { > 0 y otro para < 0, como muestra la Figura 1.1-4. Utilizando los 
circuitos representados en esta figura se pueden hallar las incognitas v D e i D . Asi, la 
corriente en el diodo sera i D 


- lJIL — cos (D 0 t cuando > 0 

r i + r l 

0 cuando v t < 0 


y la tension en la carga v L sera 


v 


L 





Figura 1.1-4. Estados conductor y no conductor del diodo: (a) > 0; (b) v t < 0. 


La tension en la carga v L y la tension en la serial estan representadas en la 
Figura 1.1-5. Observese que la forma de onda de la corriente es la misma que la 
forma de tension en la carga v v Esta es la onda senoidal rectificada en media onda . 
Su valor medio se obtiene dividiendo el area por el periodo, 2n. 


V u dc = — 


2tt 


ti/2 y 0 

(1 V Lm cos (D 0 t) d((D 0 t) = = 2,86 V (1.1-1) 

- 71/2 71 71 
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Flgura 1.1 -5. Formas de onda en el circuito rectificador del Ejemplo 1.1-1. 

El desarrollo en serie de Fourier de v L {t) es (vease Prob. 1.1-20) 

(\ 1 2 2 \ 

v l(‘) = Km I - + 2 cos "o' + v cos 2 "o' - cos 4a> 0 ' + - I (1-1-2) 

Esta expresion muestra claramente que el diodo, ademas de generar un termino de 
continua y otro de igual frecuencia que la fuente, tambien ha generado terminos de 
frecuencias armonicas no incluidas en la tension de la fuente. 

Si el circuito debe producir una tension continua, la componente de c.c. debe ser 
separada de los armonicos filtrando v L {t). Esto se puede conseguir a menudo 
utilizando un simple filtro pasivo RC conectado en paralelo con R L como muestra la 
Figura 1.1-6a. En algunos problemas intervienen Ultros mas complicados. 

Supongamos que la aplicacion es tal que R P R L , por lo que la tension de carga 
entre los extremos de R L es despreciable. Supongamos tambien que se elige el 
condensador de modo que RC = 100/cu o . Con esto se asegurara que los armonicos 
altos son despreciables en la salida, como veremos despues. 

Ahora, teniendo en cuenta los anteriores supuestos y asumiendo de momento 
que todos los armonicos superiores al segundo son despreciables, se puede volver a 
dibujar el circuito como muestra la Figura 1.1-66. Se observa que hemos reemplazado 
los tres primeros terminos de la serie de Fourier de (1.1-2) por las tres fuentes de 
tension en serie, cada una de las cuales representa uno de los terminos de Fourier. 
Ademas, puesto que R P R L , hemos despreciado R L en el circuito reducido. Ahora 
es muy sencillo hallar la tension de salida que aparece en los terminales del 
condensador utilizando fasores o cualquier metodo analitico para c.a. El procedi- 
miento consiste en aplicar el teorema de superposition y calcular la respuesta 
correspondiente a cada una de las tres fuentes como si actuase sola. La tension 
continua que aparece entre los terminales del condensador es 

y 

1 / _ v, — - Lm 

r O,cc K L.cc 

71 

La amplitud de la respuesta a la frecuencia fundamental o) 0 es 
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r o (0 


R 





Figura 1.1-6. Rectificador de media onda: ( a) con un filtro RC\ (b) circuito con fuentes de 
tension separadas y suponiendo que R R, \ (c) dibujo de la salida y de la tension de rizado. 
Hay que destacar que el rizado es predominante a la frecuencia de cojln. 


V n 


v L 1 


kv Lm 


yi + (co 0 RC) 2 + (too) 2 200 

La amplitud de la respuesta al segundo armonico (frecuencia 2co 0 ) es 


^02 = 


Y L2 


y/l + (2 coJRC) 2 300tc 


Ahora, utilizando superposicion y teniendo en cuenta el desplazamiento de fase 
debido al condensador, la tension de salida es: 


MO ~ V Lm l ^ + 2J0 SCn "o' + 


—— sen 2co 0 / + 
300tt 0 
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Asi se ve que la tension de salida consiste en una componente continua V L Jn y una 
pequena tension de rizado v r , donde 


Vr«) = V u 


200 


sen u> 0 t + 


3007c 


sen lajr.t + 


La tension de salida u 0 (/) y el primer termino de la tension de rizado u r (/) estan 
representadas (no a escala) en la Figura 1.1 - 6 c. 

El cociente entre el valor cuadratico medio (rms) del rizado y la tension continua 
o de c.c. da una medida de la eficacia del filtro para separar la continua de los 
armonicos. Recuerdese que el valor eficaz de una tension que se compone de una 
suma de ondas senoidales tales como v r (t) es la raiz cuadrada de la suma de los 
cuadrados de las amplitudes individuals, por lo que 


(^r)rms 


/_!_ + — 1 — + 
y 2 V ( 200) 2 (300ti) 2 



el cociente o relation buscada 


(^r)rms 


71 

280 


0,011 


Asi, la tension de rizado es aproximadamente igual al 1 por 100 de la tension 
continua de salida. El lector debe comprobar que este bajo valor y el hecho de que el 
segundo armonico sea despreciable en lo que concierne al rizado es consecuencia de 
haber elegido RC = 100/a) o para los elementos del filtro. 


- EJEMPL0 1.1-2. RECTIFICAD0R DE 0NDA C0MPLETA - 

La tension de rizado en el rectificador de media onda se debe principalmente a la 
componente de la serial de frecuencia fundamental c o 0 . El rectificador de onda 
completa da una tension en la carga con un rizado cuya menor frecuencia es 2 oj 0 y la 
componente continua es el doble. En la Figura 1.1-7 aparece una posible realization 
de este circuito, circuito que es mas eficiente de cara a la obtencion de continua con 
bajo rizado; este es el circuito habitual en la mayoria de las fuentes de alimentation 
de continua. 

El funcionamiento se puede explicar cualitativamente si se suprime el transfor- 
mador ideal y se vuelve a dibujar la Figura 1.1-7 como en la Figura l.l- 8 < 2 . En ella se 
puede ver como el transformador refleja la fuente de c.a. desde el primario al circuito 
secundario con toma media,-. Cuando v { es positiva, Dj es un cortocircuito y D 2 es un 
circuito abierto. Cuando v ( es negativa, D x es un circuito abierto y D 2 es un 
cortocircuito. En cada uno de los casos la corriente en la carga i L tiene sentido 
positivo como muestra la Figura 1.l- 8 zz, y puesto que uno de los diodos {D l o D 2 ) 
es un cortocircuito en cada semiciclo, la tension en la carga se puede expresar por 
Las formas de onda de la corriente y de la tension estan representadas en 
la Figura 1.1-86. 
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Devanado Devanado 

primario secundario 



ideal 


Figura 1.1-7. Rectificador de onda completa. 








Figura 1.1-8. El circuito equivalente del rectificador de onda completa y formas de onda: 

{cl) circuito; ( b ) formas de onda. 


Se puede demostrar que el desarrollo en serie de Fourier para v L es (vease el 

Problema 1.1-21). & 

(2 4 4 * \ 

Vl = V Lm \ - - ^ C °S 2 (l) Q t - — COS 4o) Q t + — I (1.1-3) 

Procediendo como en el Ejemplo 1.1-1, la componente de c.c. es ( 2 / 7 z)V Lm , que es el 
doble del valor de c.c. obtenido utilizando un rectificador de media onda. Si v L pasa 
a traves del filtro RC de la Figura 1.1-6 a con co 0 RC = 100 como antes, la tension 
de rizado en la salida sera 


v r = 


4 Wj* 

371 


sen 2co n t 
200 0 


2000 


sen 4 co 0 t + 
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y la tension eficaz del rizado es: 


0,)r, 


"_Lm 

21071 


La relacion entre la tension de rizado y la de continua es 

feU i 


Vl.c, 


420 


0,0024 


que es considerablemente menor que la obtenida utilizando un rectificador de media 
onda. 


Regulation. Casi todos los circuitos electronicos requieren alimentacion en continua 
para su funcionamiento y como la disponible es normalmente de alterna, en la mayoria 
de equipos electronicos se emplea alguna combination rectificador-filtro. En los Ejem- 
plos 1.1-1 y 1.1-2 se muestran la mayoria de combinaciones basicas de rectificador-filtro 
utilizadas para producir una tension de c.c. obtenida a partir de una fuente de c.a. Estos 
circuitos basicos presentan varios inconvenientes, por lo que no son adecuados para 
muchas aplicaciones. El primero de ellos es la variacion de la tension de carga con la 
corriente de carga. Esta variacion se mide mediante un termino denominado regulation y 
definido por: 


Regulacion = 


tension sin carga — tension a plena carga 
tension a plena carga 


Una alimentacion ideal proporcionaria una tension de c.c. constante e independiente de la 
carga, es decir de regulacion cero. Esto equivale a decir que la alimentacion tendria 
resistencia de salida nula vista desde los terminates de carga. Sin embargo, en los circuitos 
practicos la resistencia del diodo, que ha sido despreciada en los ejemplos, y la resistencia 
del circuito de filtro no son despreciables, por lo que resulta una resistencia finita de salida. 
Si la resistencia de salida es igual a la resistencia de carga, la tension en la carga es igual a 
la mitad de la tension en vacio y la regulacion es del 100 por 100. Un segundo inconveniente 
de este circuito rectificador basico, cuando se utiliza como fuente de alimentacion de c.c., 
es que la salida es directamente proporcional a la magnitud de la tension de alimentacion 
de c.a. Puesto que la mayoria de las lineas de energia de c.a. no mantienen una tension 
absolutamente constante, la salida de continua variara proporcionalmente. Para muchas 
aplicaciones esta variacion no puede tolerarse, incluso aunque pueda ser relativamente 
pequena. Un tfercer inconveniente de este circuito es que incluso la pequena tension de 
oscilacion presente en los ejemplos es frecuentemente mayor de lo que puede ser tolerado 
para el funcionamiento de muchos circuitos electronicos, por lo que se requieren filtros 
activos sofisticados. 

Existen muchas tecnicas para superar los efectos mencionados. Los fabricantes de 
rectificadores facilitan datos y manuales* que contienen una information completa sobre 
el diseno de fuentes de alimentacion de todo tipo. Estos manuales contienen usualmente la 


Veanse References al final del capitulo. 
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informacion actualizada y porporcionan una importante fuente de informacion para el 
ingeniero de diseno. En las Secciones 1.10 y 8.8 se explican varias tecnicas para mejorar el 
comportamiento de la fuente de alimentacion. (Veanse References al final del capitulo.) 

- EJEMPLO 1.1-3. EL DETECTOR DE CRESTA - 

La componente continua en la salida del rectificador de media onda es solo de 
aproximadamente el 64 por 100 de la tension de cresta de la senoide de entrada. El 
detector de cresta (o detector de envolvente) proporciona una salida de c.c. comparable 
al valor de cresta de la tension de entrada y, por tanto, se puede utilizar como fuente 
de alimentacion de c.c. Este circuito (Fig. 1.1 -9a) se usa tambien en los receptores 

Sentido de la corriente de 




Flgura 1.1-9. El detector de cresta de media onda: (a) circuito; ( b ) forma de onda para 
R l = oo; (c) forma de onda para la constante de tiempo de descarga = R L C . 





10 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


de AM para detectar la envolvente de la forma de onda portadora modulada en 
amplitud. 

El funcionamiento del detector de cresta se explica mas facilmente suponiendo 
que la tension de entrada sea V i = v im sen co 0 t y que la resistencia de carga R L es 
infinita. Entonces, durante el primer cuarto de ciclo de la onda de entrada, el diodo 
actua como un cortocircuito y, por tanto, el condensador seguira a V-, como 
muestra la Figura 1.1-19/?. Cuando co 0 t = nj 2, el condensador se habra cargado 
hasta v L = V im . Cuando disminuye, la tension en el condensador no puede 
decrecer porque con R L infinita, la corriente de descarga del condensador debe 
circular a traves del diodo en sentido inverso. Como la corriente no puede circular a 
traves del diodo en este sentido, el condensador no se puede descargar. La tension 
de carga v L permanece, por tanto, en el valor de cresta V im hasta que este no aumente. 

Los condensadores nunca son perfectos pero su alejamiento del ideal puede ser 
modelado perfectamente mediante una resistencia paralela tal como R L en la Fi¬ 
gura 1.1-9 a. En el caso en el que R L no sea infinita, la tension de salida del detector 
de cresta parece como se muestra en la Figura LI-9c. En la figura se ve que v L — 
durante el primer cuarto de ciclo ya que el diodo actua como un cortocircuito. Sin 
embargo, cuando disminuye, la tension entre los terminales del condensador 
tambien disminuye aunque el diodo este en corte, ya que hay un camino para la 
corriente de descarga del condensador a traves de R L . La tension de salida entre los 
instantes t x y t 2 (Fig. Ll-9c) disminuye exponencialmente de acuerdo con la ecuacion. 

= V^-'W t 1 ^ t ^ t 2 (1.1-4) 

Entre los instantes t 2 y t 2 aparece nuevamente el diodo como un cortocircuito y la 
tension del condensador sigue a la de entrada. 

En la figura vemos que el valor cresta a cresta del rizado es 


V Lr, p-p = V L {t ,) - » L (? 2 ) 

= V, 

= VJl - e-fa-OMV) (1.1-5) 


Si R l C 1 2 — t 19 como ocurre generalmente, podemos utilizar la aproximacion 
e~ x & 1 — jc, que es valida para * 1. Entonces 


K 


h. _^ VjdS 2 ^i) 

*lC )\ ~ RlC 


( 1 . 1 - 6 ) 


Para el detector de cresta con rectificador de media onda representado en la Figu¬ 
ra 1.1-9 a la duracion de la parte de descarga del ciclo, t 2 — t j, puede ajustarse para 
que sea casi igual al periodo de la onda senoidal de entrada. Este ajuste se hace 
variando el producto R L C. Asi t 2 — « l// 0 , y el rizado es 


Vi 


Lr,p - p 


Yin, 

f 0 R L C 


(1-1-7) 
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La componente continua de la tension en la carga es aproximadamente. 


V,. - W, 


2 v Lr, p - p 


V;„ 1 


1 


2/o R l C 


( 1 . 1 - 8 ) 


Se observa que cuando (o C) se aproxima a infinito, V L cc se aproxima a V im , 
como se destaco anteriormente. Para un detector de cresta, con rectificador de onda 
completa, el rizado se reduce a la mitad. 

En sistemas de AM, en que al detector de cresta se le denomina detector de 
envolvente o demodulador de AM, los problemas son algo diferentes. Aqui la 
constante de tiempo en el detector de cresta debe elegirse de modo que el circuito 
pueda seguir la variacion en el tiempo de la serial envolvente que es la que transporta 
la informacion deseada. 

Por ejemplo, consideremos que la senal moduladora (informacion) es 


m(t) = 0,5 cos a ) m t 0-1-9) 

Esta se encuentra modulada con una portadora de alta frecuencia haciendola pasar 
a traves de un circuito que produce la salida 

»i(f) = v inl l + w(/)] cos c o 0 t = v e (t) cos m 0 t (1.1-10) 

donde v e {t) = F^ m [l + m(/)] es la envolvente. En esta ecuacion oj 0 es la frecuencia 
angular de la portadora y generalmente c u m <1 m 0 . La portadora modulada esta 
representada en la Figura LI- 10a. El detector de envolvente se utiliza para recuperar 
la senal moduladora m(t) siguiendo la lenta variacion de m(t) y prescindiendo de las 
variaciones mucho mas rapidas de la portadora de alta frecuencia. 

Con el fin de analizar lo que esta ocurriendo, hemos representado en la Fi¬ 
gura 1.1-106 una porcion expandida de la forma de onda de v t para mostrar los 
detalles del proceso de deteccion. La senal en la salida del detector de envolvente 
esta representada en lineas continuas y esta designada por v L . Vemos que para que 
v L siga la envolvente de v b la tension del condensador debe ser capaz de variar una 
cantidad igual a la maxima variacion de la envolvente en el intervalo de tiempo 
necesario para que la portadora complete un ciclo. Este tiempo esta designado 

T(=l/fo). 

La velocidad de variacion de la envolvente es 


d_ 

~dt 


v e U) 


V. — 
im dt 


V im {0,S(jJ m ) sen ujJ 


Su maximo valor se da cuando |sen aj m t\ — 1 momento en el que co m t = 0 y, por 
tanto, m(t) = 0, y 


d»jj) 

dt 


0.5 co m V ir 


| max 


( 1 . 1 - 11 ) 
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Para hallar la maxima disminucion de la envolvente en un tiempo igual a un 
periodo de la portadora (T = l// 0 ), sustituimos dv e (t)/dt por AvJAt y ponemos 
A/ = T. Entonces, en un periodo de la portadora 

A. e = 0,5co m TV im (1-1-12) 

Cuando m(t) = 0, la salida del detector comienza a disminuir exponencialmente 
desde el valor V im (Fig. 1.1-106) hacia cero, de acuerdo con la relation 

v L (t) = V im e~'^ c (1.1-13) 





(b) 

Figura 1.1-10. Detector de envolvente: (<7) forma de onda AM\ (6) vista ampliada de la 

salida del detector. 
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Despues de un ciclo de portadora (instante T) conduce nuevamente el diodo y la 
variacion total de v L (t) es 


= V im = K m e TK ' c (11-14) 

Como T < R l C, podemos utilizar nuevamente la expresion e~ x « 1 — y (x 1). 
Esto da 


AVL ~ V ‘mJ~C (11 ' 15) 

Como se dijo antes la variacion de la tension de salida debe ser, por lo menos, 
igual a la maxima variacion de la envolvente en un ciclo de la portadora. Las 
condiciones para que esto ocurra se hallan igualando (1.1-12) y (1.1-15), lo que da 


v-i-.-L 


(1.1-16) 


Si la constante de tiempo R f C excede de \/nf m , la descarga del condensador sera 
demasiado lenta y la salida del detector v L no seguira a la envolvente; si R L C es 
menor, entonces \fnf m seguira a la envolvente, pero puede producirse un rizado 
excesivo. En la practica, la modulacion contiene una banda de frecuencia, y habra 
que adoptar una solution de compromiso. Normalmente se utilizara en la Ecuacion 
(1.1-16) la frecuencia mas alta de modulacion. 


- EJEMPL01.1-4. CIRCUITO FIJADOR - 

El circuito fijador representado en la Figura 1.1-1 la es de funcionamiento similar al 
del detector de cresta de la Figura 1.1-9a. En efecto, los dos circuitos son identicos si 
R l del circuito fijador se hace igual a infinito. Para explicar cualitativamente el 
funcionamiento del circuito supongamos que R L es infinito y que el diodo es ideal. 
Por la manera de estar conectado el diodo observamos que la tension de salida v L 
nunca puede ser mayor que la tension de referenda V R . En el instante en que v L 
tienda a exceder de V Ri el diodo entrara en conduction, convirtiendose en un 
cortocircuito y provocando la condition v L = V R . Entonces el condensador C se 
cargara hasta la tension V R — V im , como muestra la Figura 1.1-1 la. Con R L infinito, 
el condensador C nunca se puede descargar y v L es 

Vl = {Vr - y J + y ; m sen 

Esta forma de onda esta representada en la Figura 1.1-116. Decimos entonces que la 
tension de salida v L esta fijada a V R . 

En los sistemas practicos, la forma de onda de entrada no es senoidal sino que 
tiene un valor de cresta variable, como muestra la Figura 1.1.11c. Para acomodar las 
variaciones de este valor de cresta incluimos la resistencia R L de modo que el 
condensador se pueda descargar y mantener la fijacion en V R . 
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- EJEMPLO 1.1*5. PUERTAS LOCICAS CON DIODOS - 

Se pueden utilizar los diodos para construir puertas logicas que realicen algunas 
operaciones logicas utiles en los computadores digitales. Las funciones logicas mas 
faciles de implementar con diodos se llaman Y (AND) y O (OR). El circuito para 
una puerta O de tres entradas esta representado en la Figura l.l-12a. Las tensiones 
de entrada v v v 2 y v 3 y la de salida v L solo pueden tomar dos valores: 0 6 5 V. Esta 
puerta O trabaja de acuerdo con la siguiente definicion: Su salida debe ser 5 V si una 
o mas entradas son 5 V. Refiriendonos a este circuito decimos que, si por ejemplo, 
v l = 5 V mientras v 2 = v 3 = 0 V, entonces D 1 es un cortocircuito y v L = 5 V. D 2 y 
D 3 estan inversamente polarizadas. Segun esto, el circuito obedece a la definicion 
para todas las combinaciones de las tensiones de entrada. Se le llama puerta O, a 
causa de que v L = 5 V si = 5 V O v 2 = 5 V O v 3 = 5 V. Naturalmente, si 
v i “ v 2 = v 3 = 0 V, entonces v L = 0 V. 

En la Figura 1.1-126 esta representada una puerta Y (AND) de tres entradas. 
Aqui se puede dar la siguiente definicion: La salida de la puerta Y sera 5 V solo 
cuando todas las entradas sean iguales a 5 V. En el circuito vemos que si, por 
ejemplo, = 0 V, entonces D x estara polarizado directamente constituyendo un 
cortocircuito. Nos lleva a que v L = 0 V independientemente de los valores v 2 y v 3 . 
Cuando todas las entradas sean 5 V, cada uno de los diodos estara a corte y la salida 
sera 5 V. 

En la practica los diodos no son ideales y cuando proporcionan corriente actuan 
mas como una fuente de tension de 0,7 V que como un cortocircuito. Si se utilizan 
diodos reales en la puerta O de la Figura l.l-12a vemos que si v l = 5 V, entonces 
v L = 4,3 V. Si la salida de esta puerta es ahora la entrada para otra O, la salida de la 
segunda puerta sera 3,6 V. Asi una cascada de siete puertas producira una salida de 
0,1 V. ldealmente los circuitos digitales solo reconoceran dos tensiones, tales como 0 
y 5 V, pero en la practica cualquier tension menor que, por ejemplo, 2,5 V, se 
interpreta como 0 V. Cuando se utiliza una puerta de diodos con un transistor 






Figura 1.1-12. Puertas logicas de diodos: (a) puerta O; (b) puerta Y. 
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queda eliminado el problema de atenuacion de la serial antes considerado ya que el 
transistor amplifica la serial. Debido a la atenuacion presente en las puertas de 
diodos, en la practica no se utiliza logica de diodos. En el Capitulo 12 se trataran las 
puertas logicas practicas. 


1.2. INTRODUCCION A LA TEORIA DEL DIODO SEMICONDUCTOR 2 3 


Esta section presenta una breve discusion cualitativa de los conceptos fundamentales que 
gobiernan el flujo de corriente en un diodo semiconductor. El lector interesado puede 
consultar cualquiera de los muchos textos que tratan de la fisica del estado solido. 

Hoy dia, el material basico utilizado en la construction de la mayoria de diodos y 
transistores es el silicio. El silicio es un semiconductor, es decir, a temperatura ambiente 
existen muy pocos electrones en la banda de conduccion del cristal. Como la corriente es 
proporcional al numero de electrones en movimiento, esta corriente sera pequena; de aqui 
que el material tenga una elevada resistencia. Las bandas de conduccion y de Valencia del 
silicio puro estan representadas en la Figura 1.2-1. 

A la temperatura de 0 K (cero absoluto) todos los electrones estan en sus niveles mas 
bajos de energia. A temperatura ambiente, ocasionalmente, algun electron puede tener 
suficiente energia para escapar de la banda de Valencia y alcanzar la de conduccion, como 
muestra el pequeno circulo negro en la Figura 1.2-1. La vacante o espacio vacio que deja 
el electron esta representado como un circulo, o hueco. Si se aplica un campo electrico al 
material como en la Figura 1.2-2, el electron se mueve hacia el terminal positivo de la 
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- 
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} 
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Figura 1.2-1. Bandas de energia en el silicio a temperatura ambiente. 
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Figura 1.2-2. Movimiento del electron y del hueco en el silicio con campo electrico aplicado. 
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bateria. Tambien se mueve un electron situado en la banda de Valencia hacia el terminal 
positivo de la bateria si posee suficiente energia para pasar de su nivel de energia hasta el 
nivel de energia del hueco. Cuando este electron escapa y ocupa el hueco, deja detras 
tambien su hueco. Asi resulta que aparentemente el hueco se mueve hacia la derecha, o sea 
hacia el terminal negativo de la bateria. La corriente neta es por tanto la suma de la 
corriente debida al movimiento del electron en la banda de conduccion y la corriente 
debida al movimiento del hueco en la banda de Valencia. Decimos movimiento del hueco o 
movimiento de la carga positiva en vez de movimiento del electron para que no haya 
confusion con el movimiento del electron de la banda de conduccion. La corriente 
convencional debida al flujo de electrones y la corriente de huecos tienen el mismo sentido 
que el campo electrico. 

Se observara que el electron se mueve mas rapidamente hacia el terminal positivo que 
se mueve el hueco hacia el terminal negativo ya que la probabilidad de que un electron 
tenga la energia necesaria para mo verse a un estado vacio en la banda de conduccion (que 
esta casi vacia) es mucho mayor que la probabilidad de que un electron tenga la energia 
suficiente hasta encontrar un estado vacio en la banda de Valencia (que esta casi llena). Asi, 
la corriente debida al flujo de electrones en la banda de conduccion es mayor que la 
corriente de huecos en el silicio. Sin embargo la corriente neta es pequena, por lo que el 
material se considera un semiconductor. 

Para construir un diodo tomamos silicio y anadimos atomos de otro elemento, tal 
como boro. Este proceso se denomina dopado . Al boro se le llama material aceptador en 
virtud de que es capaz de aceptar electrones de la banda de Valencia del silicio. A la 
temperatura ambiente, los electrones de la banda de Valencia del silicio llenan el espacio de 
aceptador del boro, tal como muestra la Figura 1.2-3, ya que la probabilidad de que los 
electrones de Valencia tengan la suficiente energia a la temperatura ambiente para superar 
esa pequena energia es muy alta. El resultado es la existencia de un numero extraordina- 
riamente grande de huecos. Cuando se aplica un campo electrico a traves del silicio 
dopado, la corriente de huecos es muy alta y ahora el material es un buen conductor. Este 
es un material de tipo p. La conduccion del material de tipo p se debe principalmente al 
movimiento de los huecos. 

Tomamos otro trozo de silicio y anadimos atomos de otro elemento, tal como el 
fosforo. El fosforo se denomina donador ya que es capaz de donar electrones hacia la 
banda de conduccion del silicio. Por lo tanto cede (a temperatura ambiente) todos sus 
electrones a la banda de conduccion del silicio, como se muestra en la Figura 1.2-4. Ahora 



Espacio aceptador 
del boro 


Figura 1.2-3. Bandas de energia del silicio con adicion de boro. 
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bateria. Tambien se mueve un electron situado en la banda de Valencia hacia el terr 
positivo de la bateria si posee suficiente energia para pasar de su nivel de energia has 
nivel de energia del hueco. Cuando este electron escapa y ocupa el hueco, deja d 
tambien su hueco. Asi resulta que aparentemente el hueco se mueve hacia la derecha, 
hacia el terminal negativo de la bateria. La corriente neta es por tanto la suma < 
corriente debida al movimiento del electron en la banda de conduccion y la corr 
debida al movimiento del hueco en la banda de Valencia. Decimos movimiento del hu< 
movimiento de la carga positiva en vez de movimiento del electron para que no 
confusion con el movimiento del electron de la banda de conduccion. La corr 
convencional debida al flujo de electrones y la corriente de huecos tienen el mismo se] 
que el campo electrico. 

Se observara que el electron se mueve mas rapidamente hacia el terminal positive 
se mueve el hueco hacia el terminal negativo ya que la probabilidad de que un ele< 
tenga la energia necesaria para moverse a un estado vacio en la banda de conduccion 
esta casi vacia) es mucho mayor que la probabilidad de que un electron tenga la en 
suficiente hasta encontrar un estado vacio en la banda de Valencia (que esta casi llena) 
la corriente debida al flujo de electrones en la banda de conduccion es mayor q 
corriente de huecos en el silicio. Sin embargo la corriente neta es pequena, por lo q 
material se considera un semiconductor. 

Para construir un diodo tomamos silicio y anadimos atomos de otro element 
como boro. Este proceso se denomina dopado. Al boro se le llama material aceptad 
virtud de que es capaz de aceptar electrones de la banda de Valencia del silicio. 
temperatura ambiente, los electrones de la banda de Valencia del silicio llenan el espac 
aceptador del boro, tal como muestra la Figura 1.2-3, ya que la probabilidad de qu 
electrones de Valencia tengan la suficiente energia a la temperatura ambiente para su 
esa pequena energia es muy alta. El resultado es la existencia de un numero extraor 
riamente grande de huecos. Cuando se aplica un campo electrico a traves del s 
dopado, la corriente de huecos es muy alta y ahora el material es un buen conductor, 
es un material de tipo p. La conduccion del material de tipo p se debe principalmei 
movimiento de los huecos. 

Tomamos otro trozo de silicio y anadimos atomos de otro elemento, tal cor 
fosforo. El fosforo se denomina donador ya que es capaz de donar electrones hac 
banda de conduccion del silicio. Por lo tanto cede (a temperatura ambiente) todo 
electrones a la banda de conduccion del silicio, como se muestra en la Figura 1.2-4. A 
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Figura 1.2-3. Bandas de energia del silicio con adicion de boro. 
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Analizando fisicamente el diodo (despreciando la region Zener) se demuestra que la 
corriente y la tension estan relacionados por 

l D = i o ( € ^r _ 1} ( 1 . 2 - 1 ) 


donde i D 

V D 

q 

k 

T 

m 


corriente a traves del diodo, A 
tension entre los terminales del diodo, V 
corriente inversa de saturation, A 
carga del electron = 1,6 x 10” 19 C 
constante de Boltzmann = 1,38 x 10 -23 J/K 
temperatura absoluta, K 

constante empirica entre 1 y 2 (en este texto supondremos para mayor 
simplicidad que m ~ 1) 


A la temperatura ambiente (300 K): 


V T 


kT 

q 


25 mV 


( 1 * 2 - 2 ) 


En la Ecuacion (1.2-1) si v D es negativa y tiene una magnitud mucho mayor que kT/q, la 
corriente i D es la de saturation inversa —/ 0 . Esta corriente inversa — 7 0 es una funcion del 
material, la geometria y la temperatura. Si, sin embargo, v D es positiva y mucho mayor que 
kTjq , la corriente directa es 


i D ~ I 0 e qL ' DlkT = I 0 € Vd!Vt 


(1.2-3) 


La Ecuacion (1.2-1) esta particularizada en la Figura 1.2-6 a para dos materiales semicon- 
ductores, germanio y silicio. 

La caracteristica real de un diodo difiere de la curva exponential a causa de varios 
efectos. En corrientes directas relativamente grandes la resistencia ohmica de los contactos 
y el material semiconductor aumenta la resistencia directa. En el sentido inverso, la 
corriente de fuga superficial, que es la corriente a lo largo de la superficie del silicio en vez 
de a traves de la union entre las regiones p y n, disminuye la resistencia inversa. Con 
grandes tensiones inversas se produce la ruptura por avalancha. Asimismo, se producen 
otros efectos sobre varias zonas de la caracteristica del diodo, pero para la mayoria de 
aplicaciones practicas son despreciables. Las caracteristicas de la Figura 1.2 -6a, cuando 
estan representadas a una escala adecuada, presentan un «codo» en, aproximadamente, 
0,2 V para el germanio y 0,7 V para el silicio. La Figura 1.2-66 muestra las caracteristicas 
obtenidas experimentalmente para germanio y silicio. 

Para aplicaciones de gran serial se considera que el diodo se comporta de acuerdo con 
las aproximaciones lineales de la Figura 1.2-6c. Tales aproximaciones se denominan curvas 
de asimilacion lineal y tambien pueden denominarse caracteristicas lineales aproximadas o 
caracteristicas de aproximacion lineales por tramos. 



CIRCUITOS ELECTRONICOS 


Caracteristica 
inversa 


Si 

No 

dibujado 
a escala 


iV^T-o o;. 


Ge 


Si 


Caracteristica 
di recta 


0,7 


Ge 

Region de avaJancha 
(a) 



(c) 



Figura 1.2-6. Caracteristicas del diodo: (a) caracteristica real; (b) oscilograma de caracteristicas 
del diodo; (c) caracteristicas lineales por tramos o segmentos. 


Considerando la caracteristica inversa, hay que observar que mientras el germanio 
muestra un codo a 0,2 V en su caracteristica directa comparadas con el del silicio a 0,7 V, 
las zonas inversas, representadas en la Figura 1.2-7, indican que para la misma tension 
inversa del diodo F r , el diodo de silicio deja pasar una corriente considerablemente menor 
que el de germanio. 



Figure 1.2-7. Caracteristicas inversas. 
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1.2-1. Visidn altemativa de 5a earaetenstiea vf 

La Ecuacion (1.2-3) describe la caracteristica directa del diodo. Mediante esta ecuacion se 
puede hallar una relacion util considerando las corrientes y las tensiones en dos puntos de 
funcionamiento diferentes. Supongamos que la corriente i Dl circula para una tension en el 
diodo v DV La corriente varia hasta i D1 y deseamos hallar la nueva tension v D2 . Supongamos 
ahora v D > kTjq. Entonces (1.2-3) da las dos ecuaciones 

<m = V b,/Kr (1.2-4a) 

I D 2 = V ta "' T (1-2-46) 

Dividiendo estas dos ecuaciones obtenemos 

— = (1.2-4c) 

l D2 

Tomando logaritmos naturales de ambos miembros obtenemos la relacion buscada 

®i>i - In ^ (l-2-4d) 

l D2 

La utilidad de esta ecuacion se puede comprobar considerando la relacion de corrientes 
i D \l l D2 — 10- Entonces 


v di ~ V D2 = 25 In 10 « 60 mV 

Asi, si sabemos que un diodo en particular tiene aplicada una tension de 0,7 V, la tension 
sera de 0,76 V cuando la corriente es de 0,5 mA. Si la relacion de corrientes es 2, lo que 
corresponde a duplicar la corriente, entonces v Dl — v d2 = 25 In 2 = 17 mV, que es una 
cantidad a menudo despreciable. 

Este pequeno cambio en la tension para una variacion de la corriente es lo que hace 
que las caracteristicas representadas en la Figura 1.2-6 a sean lineas casi verticales despues 
del codo. Por ejemplo, en la Figura 1.2-66 el rango de variacion de la corriente del diodo 
es de 1 a 15 mA, mientras que su caida de tension se mantiene aproximadamente en 0,7 V. 
Si se utilizase el diodo en una aplicacion que requiriese 100 mA en vez de 10 mA, la escala 
de corrientes representada en la Figura 1.2-6c resultana multiplicada por un factor de 10. 
Segun esto, la tension aproximada de codo resultaria aumentada en aproximadamente 
60 mV (hasta 0,76 V). Asi, en una escala lineal de corriente la caracteristica del diodo no 
apareceria como exponencial sino lineal por tramos, como en la Figura 1.2-6c. 


1.2.-2. Circuito equivalent© lineal por tramos 

En muchas aplicaciones la caracteristica real del diodo puede ser representada aproxima¬ 
damente por una caracteristica lineal por tramos como se muestra en la Figura 1.2-8a. 
En este caso se puede sustituir el diodo por un circuito equivalente formado por una 
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bateria V F en serie con un diodo ideal, como se representa en la Figura 1.2-86. De acuerdo 
con la explication de la Seccion 1.2-1, se tiene en cuenta el hecho de que el valor de V F 
empleado es una funcion del nivel de corriente. Sin embargo, para la mayoria de las 
aplicaciones supondremos que V F — 0,7 V. 


o 


Diodo 

ideal , y p 
—W—] t-O 


V? 


V D 


D 


+ v D 


(a) (b) 

Figura 1.2-8, Equivalentes lineales por tramos: {a) caracteristica vi; ( b ) circuito. 

Por ejemplo, en el circuito rectificador de media onda representado en la Figura 1.1-3, 
si fuese reemplazado el diodo por su circuito equivalente lineal por tramos de la Fi¬ 
gura 1.2-86, la corriente del diodo seria: 

f , ^ p (Km COS C0 0 t - V r ) V im COS <V 

- r* + R <- . 

lo Km cos a) 0 t 

1.3. ANALISIS DE CIRCUITOS SENCILLOS CON DIODOS; 

LA RECTA DE CARCA EN CONTINUA 

En esta seccion consideraremos el comportamiento de sencillos circuitos formados por 
fuentes independientes, diodos y resistencias. El circuito a considerar es el rectificador 
simple de media onda de la Figura 1.3-1. Este circuito ha sido analizado en el Ejem¬ 
plo 1.1-1, suponiendo un diodo ideal. En esta seccion se tendran en cuenta las caracteristicas 
reales del diodo. 

La concepcion del analisis grafico se basa en dos hechos simples: 

L El comportamiento del diodo esta completamente modelado en bajas frecuencias 
por su caracteristica vi, que habitualmente viene representada graficamente en las 
especificaciones del fabricante o puede ser facilmente medida. 

2. Los otros elementos del circuito, por ser lineales, pueden ser sustituidos por un 
equivalente de Thevenin visto desde los terminates del diodo. 

Consideremos las dos partes correspondientes del circuito tal como se ven en la Fi¬ 
gura 1.3-2. Las relaciones de las magnitudes en sus terminates pueden escribirse asi: 

~ /( V d) 

V D ~ V T 




< V* 


(1.2-5) 


Elemento no lineal: 
Equivalente Thevenin: 


(1-3-1) 

(1.3-2) 
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FlcgUPa 1.3-1. Rectificador de media onda. 


Diodo u otro 
elemento 
no lineal 


Equivalente Thevenin _ 
de la portion lineal 





Flgufa 1.3-2. Circuito general que contiene un elemento no lineal. 


Tenemos dos ecuaciones con dos incognitas, v D e i D . Cuando se conectan las dos partes del 
circuito, estas dos relaciones se satisfacen simultaneamente y el circuito funcionara en el 
punto dado por la solucion de ambas ecuaciones. Esta solucion se puede hallar anali- 
ticamente si se conoce la forma funcional de la caracteristica vi del elemento no lineal. Por 
ejemplo, si el elemento es un diodo de silicio, se puede hacer uso de (1:2-1) como relation 
no lineal y hallar la solucion. A causa de la naturaleza exponencial de (1.2-1), evidentemente 
este no es un calculo elemental, sino que puede suponer una labor considerable. En 
algunos casos esto puede ser justificable, pero no en la mayoria de ellos, por dos razones: 
la exactitud requerida habitualmente no es grande y se pueden justificar calculos sencillos 
o aproximados; y la exactitud o precision obtenible por un calculo detallado suele ser de 
poca utilidad debido a que el compojctamiento real de los diodos difiere de la caracteristica 
teorica dada por (1.2-1) y de hecho habran grandes variaciones en lotes de diodos del 
mismo tipo. 

La mayoria de los problemas de este tipo se pueden resolver graficamente dibujando 
(1.3-1) y (1.3-2) sobre los mismos ejes de coordenadas. La interseccion de las dos curvas 
resultantes da el punto de trabajo del circuito. Un trazado tipico es el de la Figura 1.3-1. 
La caracteristica de linea recta del circuito Thevenin (denominado normalmente recta de 
carga de c.c.) esta dibujada para una tension Thevenin de 1,5 V y una resistencia Thevenin 
de 50 Q. La interseccion de la recta de carga de c.c. (1.3-2) y la caracteristica del diodo 
(1.3-1) da el punto de trabajo o punto Q para estas condiciones. La interseccion de estas 
dos curvas ocurre en el punto Q 1 , donde v D « 0,7 V, i D zz 15 mA. Si cambia la tension 
Thevenin v T a 2 V, la recta de carga se desplaza horizontalmente 0,5 V hacia la derecha 
como se muestra y el punto de trabajo se mueve hasta Q 2 en el grafico. Mientras R T 
permanezca constante, cualquier variation de v T da lugar a un simple desplazamiento 
horizontal de la linea de carga. 

Asi, si v T es senoidal, es decir, V Tm sen a>t y la forma de onda de la corriente se puede 
vhallar eligiendo varios puntos de la misma onda senoidal y trazando las correspondientes 
rectas de carga para hallar las corrientes resultantes. Esta tecnica esta ilustrada en la 
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Flgura 1.3 -3. Caracteristica y rectas de carga del diodo. 



Flgura 1.3-4. Solution grafica para la corriente cuando se aplica una tension senoidal. 


Figura 1.3-4 para v Tm = 1,5 V. La naturaleza no lineal de la caracteristica del diodo hace 
que la forma de onda de la corriente se deforme o distorsione, es decir, tenga una forma 
diferente de la de v r Esta forma de onda puede ser comparada con la de la Figura 1.1-5, 
que muestra el resultado cuando se utiliza un diodo ideal. 

Volviendo al circuito original (Fig. 1.3-1), se observa que la tension de Thevenin v T es 
la misma que la de la tension de fuente v t y R r — r t + R u asi que lo unico necesario es 
multiplicar la corriente de la Figura 1.3-4 por R L para obtener un grafico de la tension de 








ANALISIS DE LOS CIRCUITOS CON DIODOS 25 


respuesta v L . Observese que la porcion de curva en la que trabaja el diodo con esta serial 
aplicada se encuentra entre los puntos a y b, tal como se representa en la caracteristica vi 
del diodo. 


1.4. ANALISIS EN PEQUENA SENAL; 

CONCEPTO DE RESISTENCIA DINAMICA 

La variation total cresta a cresta (excursion) de la serial es a menudo una pequena fraction 
de su componente de corriente continua, de lo cual deriva el nombre de pequena serial. 
Cuando se presenta esta condition puede utilizarse un metodo aproximado de analisis 
grafico-analitico que simplifica mucho el calculo. Este metodo se explica utilizando el 
circuito de la Figura 1.3-1 con una tension de continua anadida a por lo que 

v T = K cc + v t = K cc + V lm sen cot donde V im « F cc (1.4-1) 

La tension V cc se denomina habitualmente tension de polarization. 

La tecnica utilizada se basa en el hecho de que la desigualdad de (1.4-1) hace que el 

circuito opere en una region muy pequena de su zona de trabajo. En la practica, la 

caracteristica del diodo se puede considerar lineal en esta region y puede ser reemplazado 
el diodo por una resistencia. El circuito lineal resultante se puede abordar mediante 
tecnicas normales de analisis de circuitos. 

Teniendo en cuenta que el circuito debe ser lineal, se determinara primero el punto de. 
trabajo para v T = F cc , o sea V im = 0. Este sera el punto de reposo ( Q ). El procedimiento es 
el mismo que el utilizado en la Seccion 1.3, y el grafico correspondiente se repite en la 
Figura 1.4-1 para V cc = 1,5 V y r t + R t = 50 Q. 

La construccion necesaria para determinar la forma exacta de la onda de corriente 
como en la Seccion 1.3 (Fig. 1.3-4) se muestra en el grafico. Para determinar la respuesta 
solo tiene importancia la porcion de la caracteristica del diodo situada entre los puntos a 
y b. Si esta zona es aproximadamente lineal puede reemplazarse por una linea recta para 
calcular la componente de c.a. Para concentrar la atencion en la respuesta a la corriente 
alterna trazaremos un par de ejes con origen en el punto Q . Las variables asociadas a estos 
ejes son: 

Corriente: i d = i D - I DQ (1.4-2a) 

Tension: v d = v D — E D q (1.4-2 A) 

La parte interesante del grafico (Fig. 1.4-1) se puede ver en la Figura 1.4-2, con las 
nuevas variables trazadas a mayor escala. La zona de trabajo ab se puede suponer lineal y 
pasa por el origen. Esto equivale a reemplazar el diodo por una resistencia de valor igual a 
la inversa de la pendiente de la linea ab. Esta pendiente se denomina resistencia dinamica r d 
del diodo y se puede hallar calculando la inversa de la pendiente de la caracteristica del 
diodo en el punto Q . De aqui que 




A,d 


punto Q 


(1.4-3) 
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Una vez que se haya determinado r d se puede calcular cualquier variable del circuito (solo 
para funcionamiento en c.a. en pequena serial) por la simple aplicacion de la ley de Ohm. 

El circuito original se puede considerar constituido por dos circuitos separados, como 
muestra la Figura 1.4-3. Se utiliza la \A-2a para hallar I DQ y V DQ (el pun to de trabajo de 
reposo) y la Figura 1.4-3/? para hallar i d y v d (las componentes de pequena serial). La 
corriente total del circuito y la tension se pueden hallar luego utilizando (\A-2a y 1.4-2/?). 

El desarrollo que ha conducido a los circuitos equivalentes de la Figura 1.4-3 tambien 
se pueden realizar analiticamente, utilizando el desarrollo en serie de Taylor de la 
caracteristica del diodo en el punto Q . Esta es una aproximacion habitual en ingenieria. 
La caracteristica v t del diodo viene dada por 

i D = A v d) (1-3-1) 

Para pequena serial y sin distorsion 

= Idq + i d y Vjy = V D q + v d (1.4-4) 

donde \i d \ 4 I DQ y \v d \ 4 V DQ 

Entonces (1.3-1) se convierte en 


IdQ + ~ fi^DQ + V d) 


(1.4-5) 
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Figura 1.4 -S- Circuito con diodo considerado como dos circuitos separados: (a) circuito para 
calcular el panto de trabajo o funcionamiento de c.c.; (6) circuito para calcalar la componente de c.a. 

de pequena serial. 


La serie de Taylor, por la cual se puede hallar f(x + Ax) dada f{x) es 

f(x + Ax) — f(x) + Axf'(x) + terminos de mayor orden (1.4-6) 

Despreciamos los terminos de orden mas altos e identificamos x con V DQ e Ax con v di por 
lo que 


*d ~ ^dq T 4 ~ /( ^dq) + v d ^ 


punto Q 


Observando que/(K DQ ) = / DQ , vemos que esto se simplifica en 

di r 


h - v A 


dv D 


punto Q 


i >_d 
id 


dvp 

di D 



= ^ 


(1.4-7) 


(1.4-8) 


y finalmente 


punto Q 


punto Q 


(1.4-9) 
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La aplicacion de la ley de Kirchhoff al circuito de la Figura 1.3-1 da 

v r = v D + i D R r donde R, = r t + R } (1.4-10) 

Sustituyendo las definiciones de pequena senal (1.4-1) y (1.4-4) en (1.4-10), se obtiene 

Kc + = V DQ + v d + I DQ R r + i d R r (1.4-11) 

Puesto que, para las condiciones supuestas de pequena senal sin distorsion, y v d e i d son 
todas ellas senales variables en el tiempo con el valor medio igual a cero y V DQ e I DQ 
son constantes, puede separarse (1.4-11) en una ecuacion para corriente continua y otra 
para corriente alterna. 


Kc = V DQ + Vr (1.4-12) 

y ^ = v d 4- i d R r (1.4-13) 

Finalmente, sustituyendo (1.4-9) en (1.4-13), tenemos 

= '^6 + R r ) d - 4 ' 14 ) 

Las ecuaciones (1.4-12) y (1.4-14) describen los circuitos equivalentes de c.c. y c.a. de la 
Figura 1.4-3 respectivamente. El calculo se realiza graficamente utilizando la caracteristica 
del diodo, mientras que el analisis en pequena senal se efectua utilizando la ley de Ohm, 
con r d evaluada a partir de la caracteristica del diodo en el punto Q. 


Calculo de r d . Se puede hallar una expresion analitica de la resistencia dinamica de un 
diodo de silicio en el sentido directo utilizando (1.4-9). Para ello derivamos la ecuacion del 
diodo (1.2-1), invertimos el resultado y evaluamos r d en el punto de trabajo tal y como sigue: 


y 


= ij?"* 7 - U 


/ 1 
I o t 


djj> 

dv D 


— / n e‘v'V 

V T 0 


[p 

Vt 


djh 

din 


punto Q 


Vj_ _ 25 mV 

IdQ 1DQ 


a T = 300 K 
I dq en A 


(L2-1) 


(L4-15) 


Normalmente, la resistencia dinamica de un diodo para un punto de trabajo de I mA en 
c.c. es de 25 Q. 

Observese que el analisis precedente solo es valido si la porcion de trabajo de la 
caracteristica del diodo (de a hasta b en la Fig. 1.4-1), se puede considerar como una linea 
recta. Si no se cumple esta hipotesis, las formas de onda de la corriente y de la tension se 
deformaran. En tal caso el resultado obtenido para la corriente de carga y la tension se 
hallan superponiendo las respuestas de los circuitos de las Figuras \A-3a y b: 


y 


1 d ~ Idq + L - Idq + 

} i + *d + k l 


sen cot 


L'l — RjJd 
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Figiira 1.4-4. Circuito con diodo con un elemento reactivo. 


Elementos reactivos. Cuando se cumpJen las condiciones de pequena serial, es sencillo 
tener en cuenta los elementos reactivos tales como el filtro RC representado en la Fi- 
gura 1.4-4. Evidentemente, el condensador no puede tener efecto sobre el punto de trabajo, 
por lo que no se altera el calculo de c.c. Ademas, la pendiente de la caracteristica del diodo 
\/r d no cambia en el punto Q y para determinar la corriente en alterna y la tension en el 
diodo se puede utilizar la ley de Ohm obteniendo: 


lO + t A 4- Z L \ 


(1.4-16) 


donde I dm y V im denotan la corriente de pico y la amplitud de la tension, y Z L es la 
impedancia compleja. Esto se ilustra en el ejemplo siguiente. 


- EJEMPL01.4-1 - 

En el circuito de la Figura 1.4-4 se utiliza un diodo de union con 

V cc = 1.5 V V im = 20 mV r ; = 10 Q R, = 90 Q 
R l = 200 ft C - 100 co = 10 4 rad/s 

Hallese la tension entre los terminales de R L . 

Solucion 

Para hallar el punto Q se traza la recta de carga que pasa por el punto v D = 1,5 V, 
con la pendiente — 1 f(r i + R t ) — —0,01. La interseccion de esta recta de carga con 
la caracteristica del diodo tiene lugar en 7,5 mA y 0,75 V (Fig. 1.4-5). La situacion 

-/ 0 , mA i 

15 L / 

Recta de carga de 
corriente continua 

< 

x Figura 1.4 -5. Evaluacion grafica del punto Q 

1.5 u 0 , V para el circuito de la Figura 1.4-4. 
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v t 



—^WV 

l d 


r d 

AAAr 



Fagura Circuito equivalente en 

pequena serial. 


del punto Q en la curva y la amplitud en la serial de c.a. indica que sera aplicable la 
teoria para pequena senal. 

De (1.4-15): 


25 x 1(T 3 
7,5 x 10“ 3 


3,3 Q 


Como \X C \ = 1 /a>C ^ 1 Q, vemos que el condensador tiene o puede llegar a tener 
una impedancia despreciable en comparacion con R L . Teniendo esto en cuenta 
Z L ^ R x l R L — 62 D*. El circuito de pequena senal analogo a la Figura 1.4-36 
toma la forma representada en la Figura 1.4-6. Utilizando los valores obtenidos para 
r d y Z L , obtenemos 


Vl.cc = 0 


v Lm = 4JZJ = 


V;\Z, 


(20)(62) 


\ r i + r d + 


10 -E 3,3 -E 62 


17 mV 


1.5. ANAL9S8S EN PEQUENA SENAL; RECTA DE CARGA EN ALTERNA 

El circuito de la Figura 1.4-4 ha sido descrito en la Section 1.4 por una combination de 
metodo grafico y analitico. Por una simple extension del concepto de recta de carga en c.c. 
es posible realizar graficamente los analisis en c.c. y c.a. siempre que la reactancia del 
condensador sea despreciable. Este procedimiento conduce al concepto de recta de carga 
en alterna (c.a) que, aunque no se utilice frecuentemente en la practica para circuitos con 
diodos si se utiliza a menudo para analizar y disenar circuitos con transistores. Como el con¬ 
cepto es mas facil de captar en terminos de un simple diodo lo introducimos en este capitulo. 

Para el circuito de la Figura 1.4-4 la recta de carga en c.c. y el punto Q se obtiene como 
muestra la Figura 1.5-1. Las condiciones de corriente continua no son afectadas por el 
condensador C y la resistencia de carga R L a causa de la accion de bloqueo del condensador. 
La pendiente de la recta de carga en c.c. esta pues determinada por la resistencia r ( -f R v 
Cuando hay presente una senal de corriente alterna (suponiendo que el condensador actua 
como un cortocircuito para las frecuencias consideradas), la resistencia efectiva vista por el 
diodo es r ( -E (R Y || R L ), que es la inversa de la pendiente de la recta de carga de la 
corriente alterna cambiada de signo. Para trazar esta recta de carga en alterna se precisa 


La notation R T || R L es una abreviatura de «.R ] en paralelo con R L » y se usara en todo este texto. 
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4 i D , mA 



Floors 1.5-1. Solution grafica del circuito de la Figura 1.4-4. 

solamente un punto, ya que la pendiente es conocida. El punto donde la serial de c.a. 
es cero es el mas facil de obtener. Este es sencillamente el punto Q. Asi pues, la recta 
de carga en c.a. se traza de modo que pase por el punto Q y tenga una pendiente de 
— l/[r. 4- (R 1 || RJ ], tal como muestra la Figura 1.5-1. 

Como la senal varia con el tiempo, la recta de carga en alterna se desplaza a uno y otro 
lado para definir la zona de funcionamiento del diodo. Comparese esta figura con la 1.4-1 
en que la recta de carga en continua se mueve a uno y otro lado. La diferencia entre ambas 
para el circuito considerado es que las impedancias vistas por el diodo en alterna y en 
continua no son iguales. 

La amplitud de la componente de c.a. de la corriente se halla utilizando la construction 
grafica representada en la Figura 1.5-1. La zona de funcionamiento es el segmento db' de 
la caracteristica del diodo. Este procedimiento dara un resultado identico al obtenido 
analiticamente en (1.4-16) a condition de que el segmento db' sea aproximadamente lineal. 
Del mismo modo que en la Section 1.4, es util superponer un par de ejes i d — v d en las 
curvas de la Figura 1.5-1. Esto se deja como ejercicio. 

Las ecuaciones correspondientes a las rectas de carga en c.c. y c.a. se pueden obtener 
simultaneamente mediante el circuito de la Figura 1.4-4 utilizando la segunda ley KVL o 
ley de tensiones. Tenemos 

Kc + = i D vi 4- v D 4- IoqR\ “l" *d(^i II Rd (1.5-1) 

Haciendo i D = i d + I DQ y v D = v d 4- V DQ , admitiendo el principio de superposicion, se 
obtiene 

V C c = / dqO'i + ^i) + FpQ ecuacion de la recta de carga en c.c. (1.5-2 a) 
y v i = 4( r i + (^i II ^ 2 )) + v d ecuacion de la recta de carga en c.a. (1.5-2 b) 
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1.6. SISTEMAS DE DIODOS 

Algunos sistemas de diodos tienen muchas aplicaciones, entre ellas la conmutacion 
analogica, la multiplication y la detection de fase. La Figura 1.6-1 muestra el esquema de 
un sistema comercial de diodos el LM3019. Consiste en un puente de diodos y dos mas 
aislados, fabricados todos ellos simultaneamente sobre el mismo chip de silicio. Los 
detalles de fabrication de estos circuitos integrados (Cl) se estudiaran en el Capitulo 16. 
No obstante, senalemos que los diodos integrados estan todos fabricados simultaneamente 
y, por tanto, tienen caracteristicas casi identicas, mientras que las caracteristicas de los 
diodos discretos, seleccionados al azar, pueden diferir ampliamente. Por ejemplo, entre dos 
diodos cualesquiera del sistema puede haber una maxima diferencia de tensiones de 5 mV 
cuando la corriente que circula por ellos es 1 mA. Si se seleccionan aleatoriamente dos 
diodos discretos del mismo tipo, la diferencia de tensiones podria ser de 25 a 50 mV. 

Estudiarernos primero el conmutador analogico representado en la Figura 1.6-2. La 
funcion de este circuito es producir una tension de salida v L proportional a la tension 
analogica de entrada cuando la tension de control v c = V on (conduction) y tener v L = 0 
cuando v c = K off . Asi, en esta aplicacion el sistema esta actuando como un interruptor que 
es puesto en conduction o en corte mediante la tension de control. 

Para explicar la action del circuito arriba descrito en el margen de tensjones de 0 al 
valor maximo de V im , supongamos que v c = V on = +5 V. Entonces, si la tension de 
entrada v t = 0, los cuatro diodos estan conduciendo, y en cada uno de ellos hay una caida 
de tension V F entre sus terminates (V F = 0 para diodos ideates y 0,7 V para diodos de 
silicio). De aqui que la caida de tension desde a hasta b sea cero. Por otra parte, si v t 
adquiere su maximo valor previsible V im , y si V im es mucho menor que el valor supuesto de 
la tension de control v c = V on = 5 V, estos diodos se mantendran en conduction. 

Ahora, para simplificar la explication de la action del circuito, supongamos que r- t = 0 
y r d m 0. Entonces el circuito equivalente del puente (para v c = V on = 5 V) se puede 
dibujar como el representado en la Figura 1.6-3. En este circuito equivalente los cuatro 
diodos ideates conducen y entre los terminates de cada uno de ellos la tension es de 0 V. 

En el circuito equivalente podemos ver que para los supuestos acerca de V on y v i9 la 
tension de salida esta relacionada por la sencilla expresion: 

v L = Vi (1.6-1) 

Sin embargo, incluso si r t y r d no son cero, se puede demostrar que v t sera proporcional a 



o 

o 

aislados 


6 


Figura 1.6-1. Sistema de diodos. 
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Figura 1.6-2. Un conmutador analogico con cuatro diodos. 


V o n = 5 V 



-K n =“5V 


Figura 1.6-3. Circuito equivalente cuando v c = V on . 


En el diseno del circuito se ha elegido el valor de la tension de control Kn suficiente- 
mente pequena para que cuando v c = V o(n los cuatro diodos esten en la condition de 
corte, o sea que no conduzcan corriente. Por ejemplo, podriamos elegir = -5 v. 
Puesto que se ha supuesto que v v es mucho mayor que 4- 5 V, la corriente en R L sera muy 
pequena y v L % 0 V independiente de v t . 
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Figura 1.6 -4. Circuito equivalente cuando v ( = V im y los diodos Z) 1 y Z) 4 estan en el punto de 

corte. 

Cilculo de ta maxima tension de entrada permisibSe V im . El objetivo de esta seccion es 
hallar el maximo valor que puede alcanzar manteniendo un correcto funcionamiento del 
circuito. En el circuito de la Figura 1.6-2 vamos a considerar la secuencia de eventos 
cuando aumenta la tension de entrada v t . El resultado sera que la corriente a traves del 
diodo D 2 aumentara mientras que la corriente a traves del diode D y disminuira. En 
alguno de los puntos se alcanzara una tension de entrada que anule la corriente a traves de 
D i por lo que D y se comportara como un circuito abierto. En este momento, observando 
el circuito se ve que toda la corriente que circula a traves de D 2 debe ser suministrada por 
la fuente de la tension de entrada v t , Un ulterior aumento de no hara que aumente v L . 
V im es pues la maxima tension de entrada permisible. La corriente a traves de la resistencia 
de carga R L es, en este punto, suministrada por la tension de control v c = V on . Observese 
tambien que los diodos D 2 y D 3 estan en conduccion, mientras que D x y estan en corte. 
Si utilizamos diodos en los cuales la caida de tension en conduccion es 0 V, entonces en 
este valor de v { el circuito toma la forma equivalente representada en la Figura 1.6-4. 
Como D x y Z) 4 estan en corte, la tension entre sus terminales sera cero, y las tensiones v ac y 
v bd de la figura son cero. El hecho de que D 2 y D 3 conduzcan nos permite sustituirlos en el 
diagrama por cortocircuitos. 

A continuacion analizaremos el circuito equivalente de la Figura 1.6-4 con el fin de 
hallar una relacion entre la maxima tension de entrada y la tension de control. Comenza- 
remos considerando las caidas de tension con respecto a masa desde las cuatro esquinas 
del puente. Esto nos da las siguientes relaciones: 


y 


V n = V, 


v im 

R c + R l 


(1.6-2 a) 
(1.6-2 b) 
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Haciendo v ac = v a — v c igual a cero tenemos 


V- = 


Rr 


R r + Rr 


(1.6-3) 


Recordemos que este es el valor de V im en que los diodos D v y Z> 4 se bloquean o sea pasan 
al corte. 

Si R c $> R l , (1.6-3) se reduce a 


Km * ^ Kn (1.6-4a) 

Sin embargo, si el puente de diodos se conecta a la entrada de un amplificador operacional 
no inversor (Sec. 8.2), la impedancia de entrada R L es mucho mayor que R c . Tenemos 
entonces 


(1.6-46) 


En cualquiera de los casos si es menor que el valor de V im dado en (1.6-3), el interruptor 
de diodos dara v L = v t . Si v i excede de V imi la tension de salida v L se mantendra fija en el 
valor dado en (1.6-2 b). [Se demuestra facilmente que tambien resulta (1.6-3) si se ajusta 
Vi = — V im , en el caso de que D 2 y D 3 esten en corte]. 


Determinaci6n de F ofr . La tension de control 'Kn se seleccioria de manera que los diodos 
esten funcionando en la region inversa (por lo que no conducen corriente) pero no mas 
alia de su tension de ruptura Zener. Si los diodos estuviesen polarizados inversamente mas 
alia de este punto, conducirian corrientes inversas que podrian ser suficientemente intensas 
como para deteriorarlos. Los diodos que se utilizan en los circuitos integrados suelen tener 
su ruptura Zener para una tension inversa aproximada de Vzb = 6 V. 

Cuando los diodos estan en corte existe la posibilidad de que puedan estar expuestos a 
ruptura Zener si y. = V im es demasiado grande. Con referencia a la Figura 1.6-2, siendo 
r { - = 0, vemos que no circula corriente cuando los diodos estan en corte. Para asegurar que 
los diodos no estan expuestos a ruptura Ka > V im ~ Vzb > donde V ZB es la tension de 
ruptura Zener de los diodos. 

En la Figura 1.6-2, para mantener tension cero en R L cuando v c = V o{[ , es necesario 
que K„ sea tal que las corrientes por los diodos D 3 y D 4 sean nulas independientemente 
del valor de v t lo que se puede lograr eligiendo K ff menor o igual a cero. De aqui que Kn 
debe estar comprendido en el margen 


V,„ - V 7R < 


Kn 


^ 0 V 


Supongamos V ZB = 6 V, V im < 6 V. Por ejemplo, si V im = 5 V, podriamos elegir 
Kn = o v. Si se hace esta eleccion, D 2 se pondra en conduccion cuando exceda de 0,7 V 
y pasara a conducir cuando sea menor que —0,7 V. Sin embargo, v L se mantendra 
igual a 0 V, independientemente de y. a causa de que D 3 y Z> 4 estan en corte y por tanto la 
puerta se mantendra tambien en corte. 
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- EJEMPLO 16-1. CDNMUTADOR ANALOGICO DE SEIS DIODOS - 

En la Figura 1.6-5 esta representado un conmutador analogico de seis diodos que 
utiliza completamente el circuito de la Figura 1.6-5. La funcion del circuito es la 
misma que la del conmutador analogico de cuatro diodos representado en la Figu¬ 
ra 1.6-2; es decir, cuando v c — V on los diodos D 5 y D 6 estan en corte y los diodos D i , 
D 2 , D 3 y Z) 4 estan en conduccion en tanto que | »,l < K m = 3 V [vease (1.6-3) con R c 
y 7? l ]. Cuando v c = K off , los diodos D s y D e se ponen en conduccion y se coloca en 
corte a los diodos Z) 1? D 2 , D 3 y Z) 4 . La tension v L = 0 independientemente de v t . 


6 V 



Figura 1.6-5. Un conmutador analogico con seis diodos. 

Si V im = 3 V y los diodos conducen en 0,7 V, hallar (a) v L en funcion de 
cuando v c = V on , (b) el valor mmimo de V on y (c) el margen permisible de K(c 

Solucidn 

(a) Cuando utilizamos (1.6-3) con V on = 6 V, se puede demostrar que el maxi- 
mo V im sera igual a 3 V, y para ki < = 3 V, 

v L x v t (16-5) 

(i b ) Puesto que i>, nunca excedera de Vun = y im = 3 V, la tension en el punto c 
no excedera de 3 + 0,7 V % 3,7 V. Por consiguiente, los diodos D s y D 6 estaran en 
corte siempre que v c = V on > 3,7 — V DS = 3,7 — 0,7 = 3 V. 
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(c) Los diodos D x a D 4 estaran en corte siempre que la caida de tension entre c 
y d en la Figura 1.6-5 sea menor que 1,4 V. Utilizando la segunda ley de Kirchhoff 
tenemos 


v cd — V D5 ■+■ 2v c ■+- V D6 < 1.4 V 

Como D 5 y D 6 conducen, V D5 — V D6 = 0,7 V y los diodos D x a D 4 estaran en corte 
si v c = V off < 0 V. Puesto que no deseamos que los diodos a D 4 esten 
polarizados inversamente en mas de la ruptura Zener ^zb-> tenemos 


1 “ 


K- - K, 


< 6 V 


De aqui: 


Kff > V in 


6,7 V 


Asi, el margen permisible de K off sera: 


V im - 6,7 V < V 0(( $ 0 V 


( 1 . 6 - 6 ) 


Puesto que V im = 3 V, esto se reduce a: 


-3,7 V ^ K off ^ 0 V 


- EJEMPLO 1.6-2. USO DE UN CONMUTADOR DE SEIS DIODOS COMO MULTIPLICADOR - 

Demostrar que el conmutador de seis diodos descrito en el Ejemplo 1.6-1 se puede. 
utilizar como multiplicador. 


Solucidn 

El circuito de un sistema tipico multiplicador hecho con diodos es el mismo que el 
de conmutador con diodos representado en la Figura 1.6-5. Admitiendo que v . sea 
una onda senoidal tal como v i = sen Inff y v c sea otra forma de onda senoidal, tal 
como v c = cos 2nf c t, si suponemos que el conmutador cambia de conduccion a 
corte cuando v c pasa por cero, la senal de control conmutara a y f en conduccion y en 
corte a un ritmo igual a f c . Esto esta ilustrado en la Figura 1.6 -6a, donde hemos 
elegidoT) = 2C f c . Con el fin de explicar el proceso de multiplicacion utilizando este 
sistema, la operacion de conmutacion se representa mejor tal como se muestra en la 
Figura 1.6-66. Aqui la tension senoidal de control, de frecuencia f c , es sustituida por 
la funcion de conmutacion de onda cuadrada S{t) de frecuencia/ c , que es 1 6 0 V. 
Cuando S(t) es 1 V, u L - ^(f). Cuando S(t) = 0 V, entonces v L = 0 V. Como S(t) es 
una funcion periodica puede representarse por la serie de Fourier. 



oo 


z 

n = 1 


sen nnj2 
nn/2 


cos 2 t inf c t 


Asi v L {t) es 


v L {t) = s(t)v,{t) = it),(r) + 


oo 


Z 

i = i 


sen nn/2 
nn/2 


cos 2nnf c t 


(1.6-7) 


( 1 . 6 - 8 ) 
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(«) 


5 (/) 

„.(/)--o v L (t) 

(b) 

Flgyra 1.6-6. El conmutador con diodos como multiplicador: (a) v L (/) cuando v t = 
~ sen 471 x 10 7 / y v c = sen 2n x 10 6 /; (6) representation equivalente del conmutador con 

diodos. 

La Ecuacion (1.6-8) demuestra que v L (t) comprende la serial original v ( , el producto 
de las dos senates y los productos de v t (t) y los armonicos de la senal de control 
original. De aqui que, si el conmutador va seguido de un circuito sintonizado con 
frecuencia central f c y un ancho de banda B = 2/ f , la tension en la salida del filtro 
sera v' L (t) = K sen 2nf ]t cos 2nf c t, donde K es una constante. Asi, la tension de salida 
del Filtro v' L (t) es proporcional al producto de v c (t) y y^/). 


S(t) 


X 


T 0 T 3T 5T 

4 + 4 ~ 4 ~ ~ 4 ~ 


El circuito de la Figura 1.6-6 tiene varios nombres, dependiendo de la finalidad del 
diseno. Por ejemplo, si lo que se pretende es que v L (t) = el circuito se denomina 

multiplicador. Si f i = f c pero hay un desfase 0 entre v^t) y S{t ), entonces si v L {t) es Filtrada 
mediante un filtro paso bajo, la salida del filtro es proporcional a sen 6. El circuito se 
llama detector de fase. Si la tension de salida v L {t) se aplica a un circuito sintonizado 
centrado en + nf ci el circuito se denominara mezclador y diremos que hemos desplazado 
o heterodinado la frecuencia f para obtener la nueva frecuencia f t + nf c . 


1.7. GENERACBON DE FUNCIONES 

La tecnica de la generacion de funciones implica aproximacion a la caracteristica v L de un 
dispositivo no lineal mediante segmentos de linea recta conectados y utilizando luego 
diodos, resistencias, fuentes de tension o corriente constante para construir un circuito 
equivalente que realice la curva lineal por tramos. De esta manera se puede analizar el 
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circuito equivalente por los metodos normales de analisis de circuitos, especialmente para 
pequena senal, con lo que se evitan los procedimientos graficos. 

Una aplicacion de los generadores de funciones es la solution de problemas en que 
deba ser resuelta alguna ecuacion diferencial no lineal que represente un sistema fisico 
mediante un computador analogico. Los terminos no lineales son aproximados por curvas 
lineales por tramos y sintetizados. Asi se resuelve electronicamente el problema completo y 
se representa el resultado graficamente o se visualiza en un osciloscopio. 

Consideremos la aproximacion por dos segmentos para la caracteristica no lineal 
representada en la Figura 1.7-1 como ejemplo de la sintesis de un circuito lineal por 



Figura 1.7-1. Aproximacion lineal por tramos de 
dos segmentos. 


tramos. Observese que cualquier curva no lineal puede ser aproximada tanto como se 
desee utilizando uno o mas segmentos rectos. Para fines practices, el numero de segmentos 
de linea se mantiene tan pequeno como sea posible. La curva de la Figura 1.7-1, consta de 
solo dos segmentos, ambos semiinfinitos; se puede utilizar para aproximarse a la curva 
cuando la precision necesaria permite el gran error producido. Es sintetizada por medio 
del circuito de la Figura 1.7-2. El funcionamiento del circuito se explica facilmente si se 



Figura 1.7-2. Sintesis del circuito lineal 
por tramos de la Figura 1.7-1. 


considera la tension de entrada como una fuente de continua que cambia lentamente 
desde un valor grande negativo hasta un valor grande positivo. Recuerdese que el diodo 
ideal conducira solamente cuando la tension v T — V t sea positiva (polarizacion directa) y 
es un circuito abierto cuando v T — V l es negativa (polarizacion inversa); no circulara 
corriente a no ser que v T > V x ; asi v T < V i da el segmento 1 de la curva. Cuando v T = 
(punto de «codo»), ocurre un cambio de estado. Tan pronto como v T se hace mayor que 
V lf el diodo conduce y sera un cortocircuito. Luego, para todos los valores de v T > V l9 el 
circuito consiste en la resistencia R l en serie con la tension V l que proporciona el 
segmento 2 de la curva. 



40 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


Es importante distinguir entre los circuitos lineales por tramos equivalentes, de los que 
aqui tratamos, y el circuito equivalente lineal para pequena serial, que se ha estudiado en 
la Section 1.4. Los valores de resistencia pueden diferir considerablemente a causa de que, 
en el caso de pequena senal, las pendientes se miden en un punto particular de funciona- 
miento, mientras que en el caso lineal por tramos son valores promediados en margenes o 
intervalos relativamente grandes. El circuito lineal por tramos se puede utilizar para 
calcular las corrientes y las tensiones totales, mientras que el circuito equivalente para 
pequena senal esta restringido a variaciones pequenas alrededor del punto de trabajo. 

- EJEMPL01.7-1 - 

Utilizando circuitos lineales a tramos hallese la solucion de las ecuaciones: 

y = x 2 0 < jc < 2 
y y = x 0 < x < 2 

Naturalmente, la solucion es jc = 1. Veamos como se puede obtener electronicamente 
esta solucion. 

Solucion 

Primero representemos la ecuacion = x 2 por los tres segmentos de recta dibujados 
en la Figura 1.7-3. Un procedimiento directo para elegir los segmentos de recta es 
dividir el intervalo en partes iguales tal y como se inuestra. Empezamos por los 
segmentos 1 y 2 teniendo en cuentas las pendientes en los puntos indicados (en este 
caso jc = 0 y jc = 2). Si el error entre la ecuacion lineal por tramos y la ecuacion no 
lineal es demasiado grande, se anade un tercer segmento. La pendiente del segmento 
3 es la misma que en jc = 1. Si el error sigue siendo demasiado grande, se pueden 



Figura 1.7-3. Aproximacion lineal por tramos de y = x 2 . 
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anadir dos segmentos mas en jc = 7 y x = f, etc. Hay que senalar que incluso con 
tres segmentos se podrla reducir el error considerando simplemente el segmento 3 
como cuerda de la curva en vez de como tangente a ella. (Como los calculos se 
simplifican utilizando una tangente, aqui no nos detendremos a considerar el error 
reducido.) 

Ahora ponemos 


y = / (mA) y x = v (V) 

Entonces se puede sintetizar el circuito correspondiente a y = x 2 como muestra la 
Figura 1.7-4. 


- Esta rama da los 
segmentos © y © 


‘500 ft 





Esta rama da el 
segmento © 


Figura 1.7-4. Circuito lineal por tramos para y — x 2 . 


y = x y = x 2 



Figura 1.7-5. Conexionado para la resolution simultanea de y = x 2 e y = x. 

El circuito correspondiente a y = x (y = / en miliamperios; x = v en voltios) es 
simplemente una resistencia de 1 kQ. Para hallar la solucion de las ecuaciones 
hacemos que x( = t>) sea la misma en ambos circuitos, conectandolos en paralelo tal y 
como se muestra en la Figura 1.7-5. 

A continuacion se varia la tension v = V { hasta que i = q. En este punto 
v = K 1 ( = x) e / = i 1 (=y) representa la solucion simultanea de las ecuaciones. En 
este sencillo caso v = V t = 1 V e / = = 1 mA dan la solucion. Otro metodo 

consiste en conectar la resistencia de 1 kQ en serie con la red y = x 2 , para que la 
corriente sea la misma en ambos circuitos. Luego se varia la tension de entrada 
hasta que la tension ( = x) entre los terminales de cada uno de los circuitos sea la misma. 
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18. CAPACIDAD DEL DIODO 

En esta section describimos ciertos efectos que ocurren en los diodos que conducen a la 
aparicion de elementos capacitivos en el modelo de circuito para el diodo. Los valores de 
estas capacidades dependen de la magnitud y de la polaridad de la tension aplicada al 
diodo, asi como del tipo de union formada durante el proceso de fabrication. La capacidad 
real no es lineal, pero generalmente se la considera en una primera aproximacion como 
elemento lineal. 



Flgiira 1.8-1, Capacidad del diodo, polarizacion inversa: (a) representation grafica; (6) variation 
tipica de la capacidad con la tension inversa aplicada. 


Polarizacion inversa, capacidad de transition. Consideremos el diodo de union pn polari- 
zado inversamente representado en la Figura 1.8-1 a. Cuando un diodo funciona de este 
modo, los huecos de la region p y los electrones de la region n se mueven alejandose de la 
union, formando por tanto una region de transicion en la cual han sido eliminados 
portadores de cargas. La longitud efectiva L de la region de empobrecimiento o zona de 
carga espacial se hace mayor cuando la tension inversa V R aumenta puesto que el campo 
electrico tambien aumenta proporcionalmente con V R . 

Como los electrones y los huecos se han separado de la union, la region de transicion 
establecida en el material p se ha cargado negativamente mientras que la region de 
transicion establecida en el material n se ha cargado positivamente. La union con 
polarizacion inversa se comportara, pues, como un condensador cuya capacidad varia 
teoricamente de modo inversamente proporcional a la caida de tension V NP desde N hasta 
P. Realmente la capacidad C R es inversamente proporcional a la potencia j 6 j de F NP , 
dependiendo de si el dispositivo tiene una union de aleacion o una union de crecimiento. 
En un diodo de alta velocidad esta capacidad es mas bien pequena, normalmente menor 
que 5 pF. En los diodos rectificadores para alta corriente puede ser tan grande como 500 pF. 

Los diodos varicap o varactor estan fabricados especificamente para funcionar en el 
modo de polarizacion inversa. Pueden ser disenados para capacidad de hasta varios 
centenares de picofaradios si asi se requiere. Una aplicacion del uso de tales diodos es la de 
los circuitos de modulation de frecuencia (FM), donde se conecta un diodo polarizado 
inversamente en paralelo con una bobina. La frecuencia resonante del circuito sintonizado 
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que resulta se puede cambiar variando V R . Por tanto, si V R es una serial de voz, por ejemplo, 
la frecuencia resonante sera proporcional a la amplitud de la serial de voz; es decir, la 
frecuencia estara modulada. Se construyen muchos sistemas de FM utilizando este principio. 

Una ecuacion que relaciona la capacidad de transicion en un diodo inversamente 
polarizado y la tension inversa V R aplicada es: 


Cr 


Q + 




(i + 2 v R r 


donde C c = capacidad debida a la capsula del diodo 
C n = capacidad del diodo cuando V R = 0 


o 

n = 


( 1 . 8 - 1 ) 


La Figura 1.8-16 es un grafico de la capacidad del diodo en funcion de V R . Generalmente 
se desprecia la naturaleza no lineal de C R y se utiliza un valor constante en los calculos. 


Polarizacion directs, capacidad de aimacenamiento, Cuando el diodo esta polarizado en 
sentido directo, la anchura de la region de transicion L disminuye y la capacidad de 
transicion aumenta con respecto al valor de capacidad obtenida en un diodo inversamente 
polarizado. Sin embargo, en la situation de polarizacion directa ocurre un efecto de 
capacidad mucho mayor, que es modelado por un elemento llamado capacidad de 
aimacenamiento o de difusion . 

En la Section 1.2 hemos descrito el mecanismo de circulacion de corriente como 
electrones que se mueven desde un hueco (vacante) a otro. Supongamos que el tiempo 
promedio que tarda un electron en moverse entre dos huecos es t segundos (t es el tiempo 
medio considerando los dos flujos de electrones en la banda de conduction y en la banda 
de Valencia). Entonces la circulacion media de corriente es I D = Q/t, donde Q es la carga 
media. Sin embargo, por la ecuacion del diodo (1.2-3) tenemos 

l D = f (1-8-2) 

Si definimos la capacidad de aimacenamiento C s como C s = dQ/dV D , hallamos facilmente que 



Por tanto, la capacidad es directamente proporcional a la corriente directa del diodo y 
puede ser muy grande. Por ejemplo, si t = 1 ns e I D = 1 mA, entonces C s = 40 pF. Esta 
es la capacidad que limita la velocidad de conmutacion en circuitos logicos en que se 
utilizan dispositivos de union. 


1.9. DIODOS SCHOTTKY 

Un diodo Schottky esta formado por la union de un metal tal como platino, con silicio^de 
tipo n . Estos dispositivos tienen un aimacenamiento de carga despreciable y se utilizan en 
aplicaciones de conmutacion de alta velocidad. 
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Un metal, por ejemplo, platino, actua como material aceptador para los electrones 
cuando esta unido a silicio n. Asi, cuando el material esta conectado al silicio de tipo n y los 
electrones del silicio se difunden inicialmente en el metal. Como muestra la Figura 1.9-1 a, 
esta difusion hace que el material n se empobrezca de electrones cerca de la union y por 
consiguiente que adquiera un potencial positivo. Cuando esta tension positiva llega a ser 
suficientemente grande, impide la posterior difusion de los electrones. Por otra parte, 
cuando es aplicada exteriormente una tension positiva suficientemente grande entre los 
terminates del diodo, como muestra la Figura 1.9-16, los electrones de la region n estan 
sometidos a un potencial positivo en el lado del metal de la union y aparece una 
circulacion de electrones. 


Electron 





(b) 



Figura 1.9 -1. Diodos Schottky: (a) distribucion de potencial despues de la difusion inicial; 
(b) distribucion de potencial despues de aplicar una tension positiva; (c) distribucion de potencial 
despues de aplicar una tension negativa; (d) simbolo de circuito. 
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El lector observara la distincion que se hace entre contacto rectificador descrito 
anteriormente y contacto ohmico , el cual se establece cuando se conecta una region p o una 
region «aun circuito exterior. En un contacto rectificador circula una corriente despreciable 
hasta que V N excede de una cierta tension minima V Ai que es la necesaria para alisar la 
curva de tension dibujada en la Figura 1.9-la (en un diodo pn de silicio la tension Lies 
aproximadamente 0,65 V). Un pequeno aumento de la tension V N por encima de V x 
produce una variation muy grande de corriente. Cuando se invierte la tension aplicada al 
diodo de modo que el material n se hace positivo con respecto al platino (o material p), la 
tension en la cara n de la union aumenta (Fig. 1.9- lc) por encima del nivel indicado en la 
Figura 1.9-la y no hay circulation de corriente. 

Cuando se establece un contacto ohmico, no hay difusion inicial de electrones a traves 
de la union, puesto que en los dos materiales la densidad y la energia de los electrones en 
ambas caras de la union son las mismas. 

Es interesante observar que se forma una union metal-silicio n incluso en un diodo pn 
puesto que debe ser unido un hilo metalico al material n utilizando aluminio para 
establecer una conexion con el circuito exterior. Para evitar que esta conexion del aluminio 
con el silicio de tipo n se comporte como un diodo, el silicio de tipo n es impurificado o 
«dopado» de modo que tenga un exceso de electrones en la cara que debe ser unida al 
metal. Esta region de electrones en exceso es lo que se denomina region n + . Despues de la 
difusion inicial de electrones en el metal aceptador, las regiones n y n + adquieren las 
mismas caracteristicas que el metal y entonces el contacto se convierte en ohmico; es decir, 
actua como una pequena resistencia para tensiones de cualquier polaridad. 

Cuando el diodo Schottky funciona de modo directo, la corriente es debida a los 
electrones que se mueven desde el silicio de tipo n a traves del metal. Como los electrones 
se mueven relativamente libres a traves del metal, el tiempo de recombination x [veanse 
las Ecuaciones (1.8-2) y (1.8-3)] es muy pequeno, normalmente del orden de 10 ps. Esto es 
varios ordenes de magnitud menor que los correspondientes a la utilization de diodos de 
silicio pn. Por ejemplo, utilizando (1.8-3), hallamos, con I D = 1 mA, que C s = 0,4 pF. 

El simbolo del circuito del diodo Schottky es el representado en la Figura \.9-\d. El 
diodo tiene una caracteristica vi similar a la de un diodo ordinario de silicio pn excepto 
que la tension umbral de conduction del diodo es V F » 0,3 V. 

1.10. DIODOS ZENER 

Los diodos Zener, o diodos de avalancha, son diodos semiconductores de union pn cuyas 
propiedades estan controladas en las zonas de polarizacion inversa que los hacen muy 
utiles en numerosas aplicaciones, especialmente como dispositivo de referencia de tension. 
La Figura 1.10-1 muestra una caracteristica tipica vi. 

La caracteristica directa es similar a la de los diodos semiconductores normales. La 
caracteristica inversa, sin embargo, presenta una region en la cual la tension es casi 
independiente de la corriente por el diodo tal como se expuso en la Section 1.2. La tension 
Zener de cualquier diodo esta controlada por la cantidad de dopado aplicada en el 
proceso de fabrication. Los valores normales varian entre 2 y 200 V con capacidades de 
disipacion de potencia de hasta 100 W. 

En la mayoria de las aplicaciones, los diodos Zener trabajan en la region de polarizacion 
inversa. Una aplicacion tipica es el sencillo regulador de tension de la Figura 1.10-2. 
Cuando este circuito esta correctamente disenado, la tension en la carga V L permanece 
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Figisra 1.10-1. Simbolo de circuito de diodo Zener y caracteristica vl 

constante e iguala a la tension nominal Zener, incluso aunque varien la tension de entrada 
V cc y la resistencia de carga R L dentro de un amplio margen de valores. El funcionamiento 
del circuito se puede explicar cualitativamente en terminos de la caracteristica vi de la 
Figura 1.10-1. Si la tension de entrada aumenta, el diodo tiende a mantener una tension 
constante entre los terminates de la carga, de modo que la caida de tension en r t aumenta. 
El incremento resultante de I t circula a traves del diodo, mientras que la corriente a traves 
de la carga se mantieae constante. 

Ahora supongamos que la tension de entrada permanece constante, pero que la 
resistencia de carga disminuye. Esto requiere un incremento de la corriente por la carga. 
Esta corriente extra no puede proceder de la fuente de alimentacion ya que la caida en r { y, 
por tanto, la corriente suministrada, no cambiara mientras que el diodo trabaje dentro de 
su zona de regulacion. La corriente de carga adicional sera debida a una diminution de la 
corriente a traves del diodo Zener. 

Ambas acciones de regulacion dependen del funcionamiento del diodo mas alia del 
codo de la curva, donde su tension permanece practicamente constante, y el margen de 
regulacion dependera del valor de r ( en este circuito en particular. Las caracteristicas de 
temperatura se explicaran en la Section 1.12. 

- EJEMPL01.10-1 - 

En el circuito de la Figura 1.10-2 se utiliza un diodo Zener de 7,2 V y la corriente 
por la carga puede variar entre 12 y 100 mA. Hallar el valor necesario de r- x para 
mantener esta corriente a traves de la carga, siendo la tension de la fuente de 
alimentacion V cc = 12 V. 


(no regulada) 



Vl 


Ffgyrd 1.10-2. Regulador de tension 
con diodo Zener. 
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Solucidn 

Para un regulador shunt como este, se utiliza como valor minimo de la corriente en 
el diodo Zener un factor empirico del 10 por 100 de la maxima corriente en la carga. 
Asi la minima corriente en el diodo Zener para las condiciones especificadas debera 
ser por lo menos de 10 mA. Aplicando la ley de Ohm al circuito, obtenemos 


Kc - L 
4 + 4 


La tension en los terminales de r, debe permanecer en el valor 12 — 7,2 = 4,8 V 
dentro de todo el margen de regulation. La corriente minima en el diodo Zener se 
obtendra cuando la corriente de carga sea maxima, de modo que 


Kc - v L = Ks - y_L 

4, min 1L , m4x (l + o,i)/ t , m£x 


0,11 


= 43,5 Q 


Cuando disminuya la corriente de carga teniendo el valor fijo calculado antes, la 
corriente en el diodo Zener aumentara, permaneciendo la suma de las dos corrientes 
constantes e igual a 110 mA. 

Observese que si la resistencia de carga queda accidentalmente en circuito abierto, 
de modo que I L = 0 e I z = 110 mA, el diodo Zener debe ser capaz de disipar 

P z = (7,2)( 110 x 10“ 13 ) % 0,8 W 

para evitar su destruction debida a la excesiva disipacion de potencia. 

Elegimos un diodo Zener de 1 W que tiene en bornes una tension de 7,2 V 
cuando circula por el una corriente de 10 mA y una resistencia dinamica r d de 2 Q. 
Calcularemos las variaciones de la tension de salida entre los terminales de la carga 
utilizando metodos graficos. 

La caracteristica vi de este diodo se muestra en la Figura 1.10-3. Tambien se 
presenta la curva de maxima potencia. 


r Z, m4x 


772 

-77 2 


V zh dt — VzqIzq 


1 W 


Esta es la ecuacion de la hiperbola representada sobre la caracteristica vi. Mas alia 
de esta hiperbola, el funcionamiento dara como resultado una disipacion de potencia 
en el diodo por encima de su maximo valor nominal de 1 W. 

Las ecuaciones de la recta de carga en continua se pueden hallar dibujando de 
nuevo la Figura 1.10-2 como se muestra en la Figura 1.10-4. A partir de este circuito 
podemos hallar la ecuacion de la recta de carga 


v z = 12 - 43,5(/ L + i z ) 



( 1 . 10 - 1 ) 


Asi, 


v z “I" *z(43,5) 


12 mA 
100 mA 


( 1 . 10 - 2 ) 
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Las dos rectas de carga (1.10-2) estan representadas en la Figura 1.10-3. Segun el 
grafico, es evidente que la tension inversa del diodo, v L , y por tanto la tension en la 
carga v L > varia desde 7,2 V cuando I L = 100 mA, hasta 7,37 V, cuando I L = 12 mA. 
Observese que si el diodo Zener no estuviera presente, la tension en la carga variaria 
(manteniendo r { = 43,5 Q) desde 7,65 V cuando I L — 100 mA hasta 11,5 V cuando 
I L — 12 mA. Se ve, pues, que el diodo Zener proporciona la regulation de la tension 
de salida respecto a las variaciones de la corriente en la carga. Esto ocurre debido a 
que impedancia vista desde la carga es pequena (2 Q) comparada con la resistencia 
de carga R L > (7,2 V)/(100 mA) = 72 Q. 



Figura 1.10-3. Caracteristica de diodo Zener y rectas de carga para el Ejemplo 1.10-1. 


= 43,5 n 


= K C = 12 V L 


112 mA a 
100 mA 


+ 

' = V L 


Figura 1.10-4. El circuito de la Fi¬ 
gura 1.10-2 dibujado de nuevo para 
mayor claridad. 


Los fabricantes especiflcan los diodos Zener por su tension Zener y la maxima disipacion 
de potencia. La corriente que circula por el diodo con su tension nominal Zener es lo que 
se llama corriente de prueba I ZT . Normalmente la maxima potencia nominal del diodo es 
cuatro veces mayor que la disipacion de potencia a la tension Zener, es decir, 

P Z, mix = 4/ zr V z 


(1.10-3) 






ANALISIS DE LOS CIRCUITOS CON DIODOS 49 


Otro parametro de interes para nosotros es la corriente en el codo de la caracteristica 
Zener. Esta corriente de codo ^Zk resulta aproximadamente constante para una disipacion 
maxima especificada y es independiente del valor de la tension Zener asimismo especificada. 
En el Apendice C y en la Section 1.13 se presenta una lista de especificaciones de diodos 
Zener. 

Para el diodo Zener necesario en el Ejemplo 1.10-1, que hemos caracterizado como 
dispositivo de 7,2 V, 1 W, la Figura 1.13-4 indica que Izx = 5 mA y a partir de (1.10-3) 
1 ZT = 35 mA. Observese que la minima corriente prevista en el diodo es de 10 mA, que es 
mucho mayor que 7 ZX , y que tambien I ZT esta comprendida entre los valores maximo y 
minimo de la corriente previsible. Asi pues, nuestra election del diodo es razonable. 

- EJEMPLO 1.10-2. REDUCCION DEL RIZADO CON EL REGULADOR ZENER - 

El diodo Zener de 7,2 V se utiliza en un circuito similar al de la Figura 1.10-2. Una 
tension v r de rizado en alterna es anadida a la tension continua sin regular. Tal 
como se ha establecido anteriormente, estas tensiones son las normales en la salida 
de una fuente de alimentation de continua. La carga conduce una corriente de 
100 mA. La salida de la fuente de alimentation sin regular puede representarse por 
la ecuacion. 


v T = 12 + 1 cos cot (1.10-4) 

Hallar la resistencia r { de la fuente de alimentation para un funcionamiento adecuado 
y el valor cresta a cresta de la tension de rizado presente en los terminales de la carga. 

Solucidn 

La ecuacion de la recta de carga de este problema se obtiene facilmente dibujando 
en primer termino la Figura 1.10-2 tal como se indica en la Figura 1.10-5. Asi 


v z = 12 + 1 cos a>t — ^(0,1 + i z ) 
que se reordena para obtener 


v z H- r-i z = 12 — 0,1^- H- 1 cos cot 


(1.10-5) 



Figura 1.10-5. Regulador Zener para el 
Ejemplo 1.10-2. 


El problema puede resolverse analitica o graficamente utilizando la caracteristica 
lineal del diodo de la Figura 1.10-3. Utilizamos el metodo grafico porque proporciona 
una vision mas clara del problema. La caracteristica de la Figura 1.10-3 esta 
dibujada de nuevo en la Figura 1.10-6. 
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El rango de posibles valores de la resistencia de la fuente de alimentation r t sera 
elevado debido a las corrientes maxima y minima admitidas en el diodo Zener. 
Luego, si ^ 2 , min = 10 mA (que es el 10 por 100 de la corriente maxima) entonces 
^z, min = 7,2 V y por (1.10-5). 



Figura 1.10-6. Caracteristica Zener y rectas de carga para el Ejemplo 1.10-2. 


r- < 


12 — 7,2 + cos cot 

0,1 + 0,01 


min 


1A 

0,11 


= 34,5 n 


( 1 . 10 - 6 ) 


Se obtendra un limite inferior de .*■, einpleando la tension maxima en el diodo y 
valores de corrientes. Asi, utilizandc (1.10-5) y 


‘z,mix — 135 mA v z mix ~ 7,4 V 
encontramos que la resistencia de la fuente r, debe superar 
^12 — 7,4 + cos co A 5,6 


r. > 


0,1 + 0,135 


mix 


0,235 


24 n 


(1.10-7) 


Ahora escogemos arbitrariamente r, = 32 Q. La ecuacion de la recta de carga 
(1.10-5) se puede representar en la Figura 1.10-6 y determinar el rizado de la tension 
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de salida. En la figura se ve que la tension de rizado cresta a cresta en la carga es 
7,33 — 7,22 = 0,11 V, comparada con una tension de cresta a cresta en la entrada 
de 2 V. 

El rizado de la salida se puede calcular mas facilmente suponiendo que el 
circuito es lineal para un rizado en la tension de entrada de 2 V. (La validez de este 
supuesto esta limitada por el rizado en el camino de funcionamiento indicado en la 
Figura 1.10-6.) Esto permite utilizar el principio de superposition y considerar la 
componente de alterna de la respuesta separadamente. El circuito en alterna esta 
indicado en la Figura 1.10-7. En el circuito, r d = 2 Q representa la resistencia 
dinamica del diodo mientras que la carga esta representada por una resistencia de 
720 Q[(l,2 V)/(100 mA)]. Es obvio que se puede despreciar la resistencia de carga, 
por lo que utilizando la formula del divisor de tension podemos hallar el rizado de 
salida 

2 

Rizado ~ 2 32 (2) = 0,118 V cresta a cresta 

Esto concuerda con el valor hallado anteriormente. 


r, = 32 Q 



Figura 1.10-7= Circuito de c.a. para el calculo del rizado. 


1.11. DIQDQS PiU 

El diodo PIN es un diodo que presenta una region p + fuertemente dopada y otra region 
n + tambien fuertemente dopada, separadas por una region de material que es casi intrinseco. 
Este tipo de diodos se utiliza en frecuencias de microondas, es decir, frecuencias que 
exceden de 1 GHz, puesto que incluso en estas frecuencias el diodo tiene una impedancia 
muy alta cuando esta inversamente polarizado y muy baja cuando esta polarizado en 
sentido directo. Ademas las tensiones de ruptura estan comprendidas en el margen de 100 
a 1000 V. 

En virtud de las caracteristicas del diodo PIN se le puede utilizar como interruptor o 
como modulador de amplitud en frecuencias de microondas ya que para todos los 
propositos se le puede representar como un cortocircuito en sentido directo y como un 
circuito abierto en sentido inverso. Tambien se le puede utilizar para conmutar corrientes 
muy intensas y/o tensiones muy grandes. 



52 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


La Figura 1.11a muestra el diodo PIN. (El diodo tambien puede formarse intercam- 
biando las regiones n + y p + .) El diodo se forma partiendo de silicio tipo p de alta 
resistividad. La capa p + de baja resistividad representada esta formada por difusion de 
atomos de boro en un bloque de silicio del tipo p y la capa n + muy delgada esta formada 
difundiendo grandes cantidades de fosforo. La region intrinseca (i) es realmente una region 
p de alta resistividad y se le suele denominar region n. La Figura 1.11-li» es un diagrama 
del diodo PIN o PITN. Aqui se ve que, cuando esta en circuito abierto, los electrones 



(«) 


p + i{n) n + 

-« o—-► 

——• o-► 

-« o-► 


L -► 


(b) 


p + i(n) n + 



(d) 



Figura 1.11-1. (a) Oblea PIN; (b) representation pictorica, • electrones, o = huecos; (c) 
distribucion de tensiones; [d) representacion pictorica y distribucion de tensiones bajo polarizacion. 






ANALISIS DE LOS CIRCUITOS CON DIODOS 53 


fluyen desde la region i(n) hasta la region p para recombinarse con los huecos en exceso, y 
los huecos fluyen desde la region i para recombinarse con los electrones de la region n . En 
la Figura 1.11-lc se representa una distribution tipica del potencial despues de la difusion 
inicial. Observese que si el material i(n) fuese verdaderamente intrinseco, la caida de 
tension en la region i seria nula, puesto que la emigracion de huecos seria igual a la 
emigracion de electrones. Sin embargo, como el material es realmente n (p de alta 
resistividad), hay mas huecos disponibles que electrones y la caida de tension es la 
representada en la figura. 

Cuando se aplica una polarizacion inversa al diodo como muestra la Figura 1.11-1 d, 
los electrones y huecos del material n son barridos (swept free). Un posterior aumento de 
la tension inversa simplemente incrementa las distribuciones de tensiones p-i e i-rx como 
muestra la Figura lAl-ld. Observese que en el diodo PIN la longitud de la region de 
transicion L es aproximadamente igual a la longitud de la region i y aproximadamente 
independiente de la tension inversa. Por lo tanto, a diferencia de los diodos PN o 
Schottky, el diodo PIN tiene una capacidad inversa que es aproximadamente constante, 
independiente de la polarizacion. Una variacion tipica de la capacidad podria ser desde 
0,15 hasta 0,14 pF en una variacion de la polarizacion inversa de, por ejemplo, 100 V. La 
variacion normal de la capacidad en funcion de la tension de polarizacion esta representada 
en la Figura 1.11-2. Esto debe ser contrastado con el resultado representado en la Figura 
1.8-1 y (1.8-1) donde C R ^ C c + C 0 /( 2V R ) l/2 . Por otra parte, en virtud de que es igual a la 
longitud de la region i, la longitud de la region de transicion es aproximadamente 
constante y considerablemente mayor que las de otros diodos y, por tanto, la capacidad 
C Ry que es proporcional a 1/L es signiflcativamente menor que la de otros diodos, por lo 
que el diodo PIN es apropiado para aplicaciones de microondas. Los valores normales de 
C R varian desde 0,1 hasta 4 pF en los diodos PIN, comercialmente asequibles. 

Cuando el diodo esta polarizado en sentido directo, los huecos del material p se 
difunden en la region ti, creando una capa p de baja resistividad. La corriente es debida al 
flujo de los electrones y de los huecos cuyas concentraciones son aproximadamente iguales 


10,0 


Lju 

a. 


1,0 


g. 0,5 
O 


0,1 


A = 


B = 
C = 


PIN con tension de atravesamiento 

punch-thru nula, delgado, 

baja tension 

PIN de 200 V 

PIN grueso 


Los valores de la 
capacidad en diodos 
PIN con efecto de 
atravesamiento varian 
de 0,05 a 1,0 pF: 
generalmente existen 
para todos los tipos 


10 100 
Tension inversa, voltios 


Figura 1.11-2. Variacion de la capacidad con la tension inversa. 
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en la region L En la condition de polarizacion directa la caida de tension en la region / es 
muy pequena. Ademas, al igual que el diodo PN, cuando aumenta la corriente, tambien 
disminuye la resistencia. En consecuencia el diodo PIN es un dispositivo con su resistencia 
o conductancia modulada. En una primera aproximacion, la resistencia r d en pequena 
serial es inversamente proporcional a la corriente f DQ con polarizacion directa, lo mismo 
que en el diodo PN [vease (1.4-15)]. 

En la Figura 1.11-3 esta representado el circuito equivalente para pequena serial del 
diodo PIN valido en frecuencias de microndas. Se representa de manera mas sencilla por 
una capacidad C R en serie con la resistencia directa r d . Con tensiones directas, C R es 
aproximadamente infinita, mientras que en el modo de polarizacion inversa, r d es aproxi- 
madamente nula. La capacidad C s es la capacidad parasita paralelo que se produce 
soldando el diodo a la capsula y L s es la inductancia serie debida a los hilos de conexion 
desde el diodo hasta la capsula. 


^ r d 

]{—wv 

c, 

—It— 




Figura 1.11-3. Circuito equivalente de un diodo PIN 
a frecuencias de microondas. 


Un diodo tipico PIN, tal como el DSA6925, tiene las siguientes caracteristicas: 

Tension de ruptura: 500 a 1000 V Tiempo de conmutacion: 10 ns 

Frecuencia: 2 GHz L s : 0,1 nH 

Disipacion de potencia: 10 W r d (20 mA): 1 D 

Resistencia termica: 14 °C/W (vease Secs. 1.12, 1.12-4) C R + C s {— 100 V) = 0,2 pF 


1.12. EFECTOS DE LA TEMPERATURA 

Cuando se disenan circuitos con diodos, especialmente si son para niveles altos de potencia, 
se debe tener en cuenta la dependencia de las caracteristicas del diodo con respecto a la 
temperatura. Esto da lugar a una variation de la tension directa V F , la tension Zener V z y 
la corriente inversa de saturation I 0 . Por otra parte, un aumento importante de la 
temperatura suele ser causa de un aumento de la disipacion de potencia, lo que hace que la 
temperatura del diodo aumente aun mas. Esto es lo que se llama realimentacion termica y, 
a no ser que pueda ser disipado el calor desarrollado dentro de la capsula del diodo, este 
resultara deteriorado fisicamente o destruido. En esta seccion se describen algunos de los 
efectos mas importantes de la temperatura. 

Tension del diodo. Cuando un diodo funciona en polarizacion directa, un aumento de la 
temperatura origina una disminucion de la tension. La siguiente relacion es valida cuando 
se mantiene constante la corriente 


V D {1\) - v d (T 0 ) = -k(T y - T 0 ) i D = constante 


(1.12-1) 
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donde T 0 = temperatura ambiente, 25 °C 

T x = nueva temperatura del diodo, °C 
v d {T 0 ) = tension del diodo a temperatura ambiente, V 
v d {T i) = tension del diodo a 7“ 1? V 

k = coeficiente de temperatura, V/°C 

En la Figura 1.12-1 se da un grafico de k en funcion de la tension directa del diodo a 
temperatura ambiente, el cual indica que el coeficiente de temperatura varia considerable- 
mente con la tension del diodo. Sin embargo, es una practica normal de ingenieria suponer 
que k es una constante. Los valores asumidos normalmente son las aproximaciones 
halladas por medio de la Figura 1.12-1, con las tensiones tipicas del diodo, v D (T 0 ) = 0,7 V 
para el silicio, 0,3 V para Schottky y 0,2 V para germanio. Son 

f2,5 mV/°C germanio 

k * < 2 mV/°C silicio (1.12-2) 

L 1,5 mV/°C Schottky 

k, mV/°C 



v 0 (T^ V 

Figura 1.12-1. Coeficientes de temperatura de los diodos en funcion de la tension del diodo a Ja 

temperatura ambiente. 

Por ejemplo, si un diodo de silicio tiene una caida de tension de 0,7 V a 25 °C con una 
corriente por el diodo de 1 mA y se aumenta la temperatura en el diodo hasta 125 °C, 
entonces, si se mantiene la corriente del diodo en 1 mA (1.12-1) indica que la tension del 
diodo disminuira hasta 0,5 V. Si la temperatura hubiese descendido hasta —75 °C, la 
tension del diodo habria aumentado hasta 0,9 V a 1 mA. 

Corriente inversa de saturacion. La corriente inversa de saturacion 1 0 tambien es funcion de 
la temperatura. En la practica se ha comprobado que, a una temperatura proxima a la 
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ambiente, 7 0 es aproximadamente igual al doble cuando aumenta la temperatura 10 °C 
(asimismo, 7 0 se reducira a la mitad cuando la temperatura disminuya 10 °C). 

Tension Zener. La variacion de la tension Zener V z como consecuencia de variation de la 
temperatura resulta ser proportional al valor de la tension Zener asi como a la variacion 
de la temperatura. Esta variacion se suele expresar como un coeficiente de temperatura 
(TC), donde: 


AVJVy 

TC = It X 100% / C (1.12-3) 

Se ha observado que cuando V z es aproximadamente 6 V, el TC es nulo y V z independiente 
de la temperatura. Si V z es mayor de 6 V, TC es positivo y si V z es menor de 6 V, TC es 
negativo. Un valor de TC tipico es 0,1 por 100, es decir la tension Zener aumenta 0,001 V z 
por cada aumento de 1 °C en la temperatura. 

Efecto de la disipacion del calor sobre el funcionamiento del diodo. En esta section 
consideraremos el problema practico de la maxima disipacion de calor permisible del 
diodo de union pn. La disipacion de la potencia electrica como calor en el diodo hace que 
la temperatura de la union aumente. Este aumento se debe mantener dentro de limites 
aceptables, porque de lo contrario se deteriorara fisicamente el diodo. El problema termico 
es tratado de una manera facil por una simple analogia termica de la ley de Ohm en la que 
se sustituye la corriente por la potencia, la tension por la temperatura y la resistencia 
electrica por la resistencia termica 6. 

La Figura 1.12-2 muestra un diodo montado sobre un disipador de calor. El diodo esta 
aislado electricamente (no termicamente) del disipador de calor. El funcionamiento del 
sistema es como sigue. Cuando no hay conexion electrica en el diodo, la temperatura de la 
union 7} sera la misma que la temperatura ambiente T a . Cuando se aplica una serial, se 
disipara potencia en el diodo, haciendo que aumente la temperatura de la union. El calor 
producido fluye hacia fuera hasta la capsula y luego es trasvasado por conduction desde la 
capsula del diodo hasta el disipador de calor. Este tiene un area superficial grande desde la 
cual radia el calor hacia el ambiente circundante (o exterior). 


Temperatura ambiente T a 


Temperatura del aislante-^ 
electrico T, 


r 


'*4 


■ — X 


yC X\\ 

\ l :::. ".'i 

Y'A 

r .-A X\\-\\\ 





\;y 

yN' V- A 

S:-.. ; 


El calor es transmitido 
de la union a la capsula 
Temperatura de la union T- 

-Temperatura de la capsula T c 


- Temperatura 
del radiador 
de calor T 




Figura 1.12-2. Diodo montado sobre radiador de calor. 
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d 


, Temperatura de la capsula T c 




Temperatura 
de la union T. 


p j& 


Temperatura ambiente T a 


(a) 


> 7, 


i 


! 

Tj - T a 

*0 


(b) 


Figura 1.12-3. Diodo y analogia electrica del sistema termico: (a) diodo sin radiador; (b) ana- 

logia electrica. 


Si la potencia disipada en la union es constante y no excede la capacidad de manejar 
potencia del diodo, despues de transcurrido un tiempo suficientemente largo el sistema 
alcanzara un estado de equilibrio termico. En general, cada uno de los elementos estara a 
una temperatura diferente. Una buena aproximacion consiste en considerar que el aumento 
de la temperatura en la union sera proporcional a la potencia disipada en la misma. La 
constante de proporcionalidad es lo que se denomina resistencia termica 9. 

El aumento de la temperatura en la union, 7} por encima de la temperatura de la 
capsula, T c esta relacionado con la potencia disipada por medio de la ecuacion 

Tj - T c = 6 jc Pj (1.12-4) 

donde Tj — T c = aumento de la temperatura de la union por encima de la temperatura 
de la capsula, °C 

Pj — potencia electrica disipada en la union, W 

9 jc = resistencia termica entre la union y la capsula, °C/W 

La resistencia termica depende de la construccion del diodo y de la capsula y generalmente 
la especifica el fabricante. 

Considereinos un diodo alojado en una capsula sin soporte alguno, como muestra la 
Figura 1.12-3. La temperatura de la capsula difiere de la temperatura ambiente en una 
cantidad igual al producto de P } por la resistencia termica entre el encapsulado y el 
ambiente, 6 ca . Asi, el aumento de la temperatura en la capsula por encima de la temperatura 
ambiente viene dado por 


T-T= 9 r 


Pj 


(1.12-5) 


El circuito que se muestra en la Figura 1.12-36 representa una analogia electrica del 
sistema termico de la Figura 1.12-3# con las siguientes analogias deducidas de (1.12-4) 
y (1.12-5): 


Disminucion de temperatura T- 
Disipacion de potencia P- 
Resistencia termica 6 jc + 9 ca 


Caida de tension 

Fuente de corriente constante 

Resistencia electrica 
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En la Figura 1.12-3 y en (1.12-4) y (1.12-5) se ve que. 

Tj = Pftjc + Pfica + T, ( 1 . 12 - 6 ) 

Este resultado se puede aplicar tambien al sistema de conduction del calor de la Fi¬ 
gura 1.12-2: 


Tj = Pj(9 jc + e cs + ej + T a (1.12-7) 

Aqui las resistencias termicas no definidas previamente son 

9 CS = resistencia termica entre la capsula y el radiador de calor (incluido el aislador) 

9 sa = resistencia termica entre el radiador de calor y el ambiente 

En un problema practico de diseno el uso de esta ecuacion se basa en las siguientes 
condiciones: 


1. La maxima temperatura admisible en la union la indica el fabricante. Los valores 
tipicos son de aproximadamente 100 °C para los diodos de germanio y 150 a 200 °C 
para los diodos de silicio. 

2. La temperatura ambiente es una variable no controlada que depende del ambiente en 
que deba funcionar el equipo. 

3. La potencia disipada en la union depende del sistema electrico y para corrientes y 
tensiones variables con el tiempo viene dada por 


Pj T 


v D {t)i D (t) dt 


Para el funcionamiento en continua es simplemente 


Pj = V D I D 

4. Una vez que se ha elegido un diodo en particular que satisfaga las especificaciones 
electricas su resistencia termica 9 jc estara fijada. Este valor lo suministra normalmente 
el fabricante. 


Observando estas condiciones y (1.12-6), vemos que la resistencia termica entre el 
encapsulado y el ambiente es la unica variable disponible para el ajuste con el fin de 
mantener la temperatura de la union en un valor seguro. 

Resolviendo (1.12-6) se obtiene, 

Oca = T ° - e jc ( 1 . 12 - 8 ) 

Esta expresion se utiliza para determinar la maxima 9 ca cuando se conocen todos los 
factores del segundo miembro. Naturalmente, la Ecuacion (1.12-7) se puede utilizar para 
determinar cualquiera de las variables implicadas. 


fc. 



ANALISIS DE LOS CIRCUITOS CON DIODOS 59 


- EJEMPLO 1.12-1 - 

En un determinado circuito se debe utilizar un diodo Zener de silicio de 50 W para 
disipar 10 W. La maxima temperatura admisible en la union es 175 °C; la temperatura 
ambiente es 50 °C y 6 jc = 2,4 °C/W. Hallar la maxima resistencia termica que se 
puede admitir entre la capsula y el ambiente para que la temperatura de la union no 
exceda de 175 °C. 

Solucidn 

A partir de (1.12-8) 

- 2,4 = 10,1 °C/W 

Un radiador normal de calor con aislador de mica para este tipo de diodo tiene 
6 ca = 3,2 °C/W, que sera adecuada para esta aplicacion. Si se utiliza este disipador 
de calor, la temperatura real de la union se puede calcular por (1.12-6): 

Tj = (10) (2,4 + 3,2) + 50 = 106 °C 


Curvas de degradacion. Normalmente se especifica la potencia nominal de un diodo para 
una temperatura ambiente de 25 °C. La maxima potencia que puede disipar el diodo esta 
determinada por la temperatura de la union. Asi la potencia nominal debe disminuir 
cuando aumenta la temperatura ambiente, con el fin de mantener la temperatura de la 
union en un limite de seguridad. Generalmente el fabricante suministra las curvas de 
degradacion que se pueden utilizar para determinar la maxima disipacion de potencia 
admisible con una temperatura de capsula dada. 

En la Figura 1.12-4 esta representada una curva tipica de degradacion. Se ve que con 
temperaturas de la capsula menores que T co , el diodo puede disipar su maxima potencia 
permisible. Con temperaturas de capsula que excedan de T co , la maxima disipacion 
permisible disminuye hasta que T c = 7} ira4x . Con esta maxima temperatura, el diodo no 
puede disipar potencia sin que la temperatura de la union exceda la maxima permisible. 

Utilizando (1.12-4) vemos que el ritmo de disminucion de la potencia con el aumento 
de la temperatura de la capsula es 8 jc . En la Figura 1.12-4 se puede ver que, cuando 
Pj = 0, T c = 7} ifn4x . Haciendo referenda a (1.12-4) y sustituyendo 7} por T j% m4x , tenemos 

T c = T hm&x - 6 jc Pj (1.12-9) 

La ecuacion (1.12-9) representa la pendiente del tramo de la curva de degradacion. 
Nuevamente en la Figura 1.12-4 vemos que, cuando T c = T co > P } = P jtmix . Sustituyendo 
en (1.12-9) y despejando 6 jc , tenemos 

T — T 

x j, m^x co 

p 

* j , m4x 


( 1 . 12 - 10 ) 
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f P r W 



capsula a la que 
empieza la reduction 


Figura 1.12-4. Curva de degradacion del 
diodo. 


La resistencia termica 6 ca entre la capsula y el ambiente se puede determinar grafica- 
mente utilizando (1.12-5) y la curva de degradacion de la Figura 1.12-4, como se explica en 
el siguiente ejemplo. 


- EJEMPL01.12-2 - 

Un diodo Zener de 8 W (curva de degradacion de la Figura 1.12-5) debe disipar 
3,5 W en un determinado circuito. La temperatura ambiente es de 100 °C. (a) Hallar 
6 ca para que el diodo no se caliente en exceso. ( b ) Hallar T c para estas condiciones. 
(c) Si dispusieramos de un radiador de calor infinito, quanta potencia podria disipar 
este diodo? 


P p w 



Figura 1.12-5. Tecnica grafica para hallar 0 ca . Estan representados dos valores de Q ca . 
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Solucion 

(a) Comenzamos dibujando (1.12-5) sobre la curva de degradation. Los dos puntos 
conocidos en (1.12-5) son T c = T a = 100 °C cuando Pj = 0 y el punto formado por 
Pj = 3,5 W perteneciente a la curva de degradation. Por (1.12-5) vemos que cuando 
T c = 0. 



Asi, a partir de la Figura 1.12-5 tenemos —TJ6 ca w — 11 y, por tanto 

100 

0 ca * ~YY * 9 ° c / w 

(b) La intersection de (1.12-5) y la curva de degradation a la potencia de 
funcionamiento de 3,5 W nos proporciona la maxima temperatura permisible de la 
capsula para evitar el sobrecalentamiento. Por la Figura 1.12-5, T c « 130 °C. 

(c) Si T a = 100 °C y 6 ca = 0 (un radiador de calor infinito), se puede dibujar 
(1.12-5) como recta vertical, tal como muestra la Figura 1.12-5. La intersection de 
esta recta con la curva de degradation da la maxima disipacion de potencia 
permisible. A partir de la figura, esta es P } « 6,2 W. 


1.13. CARACTERISTICAS DE LOS FABRICANTES 
1.13-1. El diodo rectificador 

Las caracteristicas del diodo que normalmente suministran los fabricantes (Figs. 1.13-1 a 
1.13-3) son las siguientes : 

Tipo: diodo de silicio 1N5395 (los valores estan dados a 25 °C) 

1. Tension inversa de cresta (PIV) = —400 V 

2. Maxima corriente inversa I 0 (con PIV) = 300 /iA 

3. Maxima tension directa en continua = 1,4 V con 5 A 

4. Corriente media directa rectificada en media onda I FR = 1,5 A 

5. Maxima temperatura de la union 7} tmix = 170 °C 

6. Curva de degradation de la corriente como la dada en la Figura 1.13-1 

Las caracteristicas 1 a 3 se explican mas facilmente considerando la Figura 1.13-2. 



T el °C 


Figura 1.13-1. Curva de degradation o reduction de la 
corriente nominal para un diodo de silicio 1N5395. 
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Ffigura 1.13-2. Caracteristicas directa e inversa del diodo. 


Flgura 1.13-3. Rectificador con diodo de media onda. 

Caracteristica 1. La tension inversa de cresta PIV es la tension negativa maxima admisible 
que se puede aplicar al diodo antes de su ruptura. Esta tension es, pues, algo menor que la 
tension Zener, pero en la practica no hacemos referenda a la tension Zener de un diodo 
que esta destinado a ser utilizado como rectificador. 

Caracteristica 2. La corriente inversa maxima de saturation / 0 es 300 [i A. Asi, cuando se 
utilice el diodo en un circuito rectificador, la corriente negativa maxima a traves de el sera 
de 300 fx A. 

Caracteristica 3. Si el diodo es recorrido por una corriente continua de 5 A, la maxima 
caida de tension en el no superara 1,4 V. 

Las caracteristicas 4 a 6 se pueden explicar por medio de las Figuras 1.13-3 y 1.13-1. 

Caracteristica 4. Cuando la tension de entrada v , en la Figura 1.13-3 es senoidal, como se 
indica en la figura, la corriente media en sentido directo rectificada en media onda es 


” 71 * 

Caracteristicas 5 y 6. La Figura 1.13-1 muestra que, si la temperatura ambiente es menor 
que 30 °C. 



^FR ~ 


Kn 

7 iR 


^ 1,5 A 





ANALISIS DE LOS C1RCUITOS CON DIODOS 63 


A temperaturas mayores de 30 °C, esta corriente maxima se degrada linealmente hasta que 
la temperatura ambiente sea la misma que la maxima temperatura de union de 170 °C, en 
cuyo punto I FR = 0. 

Cuando se disenan circuitos de diodos, una buena practica de ingenieria consiste en 
adoptar un factor de seguridad del 10 al 20 por 100 sobre todos los valores nominales 
maximos suministrados en catalogo para prevenir las variaciones que puede haber entre 
diversas unidades. 


1 . 13 - 2 . El died© sener 

Tipo: diodo Zener 1N2816 de 18 V 

1. Tension nominal de referencia V ZT = 18 V 

2. Tolerancia = 5% 

3. Maxima disipacion (a 25 °C) = 50 W 

4. Corriente de prueba I ZT = 700 mA 

5. Impedancia dinamica para l ZTi R ZT = 20 

6. Corriente de codo Izk = 5 mA 

7. Impedancia dinamica para ^Zk » ^Zk — 80 

8- Maxima temperatura de la union = 150 °C 
9. Coeficiente de temperatura TC = 0,075 %/°C 

Las caracteristicas se explican facilmente haciendo uso de las Figuras 1.13-4 a 1.13-6. 
La 1.13-4 ilustra los valores 1, 2 y 4. Observese que un diodo Zener de 18 V puede 
presentar una tension «nominal» comprendida entre 17,1 y 18,9 V debido al 5 por 100 de 
tolerancia. La corriente de prueba muestra la zona de funcionamiento nominal. El valor 3, 
la maxima disipacion, da la maxima potencia que puede disipar el diodo a temperatura 


5% region de tolerancia 



FUflura 1.13-4. Caracteristica inversa para e] diodo Zener 1N2816. 



64 CIRCUITOS ELECTRONICOS 



Figura 1.13-5. Curva de degradacion para el diodo Zener 1N2816. 


VzT 

0 

i 

f ' 1 

t 




A Vi 


i 



*Z1 



Temperatura, T x 




y 


t 2 







» h 


Flgura 1.13-6. Caracteristica de diodo Zener ilus- 
trando el coeficiente de temperatura. 


ambiente. La impedancia dinamica, valor 5, es la pendiente de la caracteristica del diodo 
inversamente polarizado medida con la corriente de prueba I ZT . La maxima temperatura 
de la union y la maxima disipacion estan relacionadas por medio de la curva de degradacion 
de potencia representada en la Figura 1.13-5. & jc es la resistencia termica ( = 2,4 °C/W para 
este diodo), usualmente especificada por el fabricante. La temperatura T co es la maxima 
temperatura de la capsula a la que puede ser disipada toda la potencia nominal. 

El coeficiente de temperatura, valor 9, esta definido en 1.12-3 por 

A V 7 /V 7T 

TC(%) = ^ t zt %/°C 

En la Section 1.12 hemos apuntado que el CT es positivo cuando V Z T excede aproximada- 
mente los 6 V y negativa si V ZT es menor que 6 V. En este diodo de 18 V, 50 W, un 
aumento de temperatura de 50 °C dara lugar a una variation de la tension Zener de 

^ = (0,075 %/°C)(50 °C) = 3,75% 

Kzr 


Asi 


AK Z = (0,0375)(18) = 0,67 V y K zr w 18,7 V 
cuando la temperatura aumenta 50 °C. 


k 
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PROBLEMAS* 

1.1-1. Para el circuito de la Figura PI. 1-1 a sea r ( = 100 Q y R L = 600 Q. 

(а) Dibujar v L en funcion del tiempo t en milisegundos para v t tal como se muestra en la 
Figura PI.1-16. Repetir la parte (a) si (0 es 

(б) senoidal (1 V amplitud) 

(c) triangular (1 V de cresta) 



Figura Pi.1-1. 


1.1-2. Para el circuito de la Figura P 1.1 -2a. 

(a) Dibujar v L en funcion del tiempo en milisegundos para v como se muestra en la Fi¬ 
gura PI. 1.-26. 

(b) Repetir la parte (a) si v^t) es senoidal, triangular (1 V de cresta). 



W (b) 


Figura P1.1-2. 

1.1-3. Para el circuito de la Figura PI. 1 -342. 

(а) Dibujar v L (t) si R b = 100 kft, r t = R L — 1 kQ y v t es como la reprcsentada en la Fi¬ 
gura PI.1-36. 

(б) Repetir la parte (a) si v t es senoidal, triangular (1 V de cresta). 

* Los dos primeros digitos del numero del problema indican la section del texto que se aplica en el. 




+Y 


66 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


R b 




Figura Pl.1-3. 

1.1-4. La tension de salida dada por (1.1-3) pasa a traves del filtro LC representado en la Fi¬ 
gura PI. 1-4. Sean LC = 1 0 4 /coq y RC = 100 

(a) Hallar y 0 (/). Comparar con el resultado obtenido utilizando el filtro RC. 

R L 

-WV-W--£ 

L U 0 

I 

_!_o Figura Pl.l-fl. 


(b) Calcular la tension eficaz de rizado. 

(c) Calcular la relacion entre la tension eficaz de rizado y la tension continua. 

1.1-5. Repetir el Problema LI-4 utilizando el filtro en pi representado en la Figura PL 1-5. 


J-V\Ar 


L R 
- / W-V\Ar 


PI .1-5. 


1.1.6. El circuito representado en la Figura Pl. 1-6 es un circuito fijador. Hallar v L (t) cuando 
v-fct) = A cos co Q t. 



Figura Pi .1-6. 


1.1.7. El circuito representado en la Figura Pl. 1-7 es una version mas practica del circuito fijador 
de la Figura PL1-6 ya que incluye la resistencia del diodo. Representar v L (t) cuando es la 
onda cuadrada representada. Suponer que R b = 1 kQ, r d = 50 Q, y r d C <$ T, mientras 
que R b C $> T. 
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Figura Pl.1-7. 


1.1-8. El circuito representado en la Figura Pl, 1-8 es un puente rectificador de onda completa con 
diodos. Representar v L {t) cuando «,.(/) es senoidal. 



1.1-9. El circuito rectificador de onda completa de la Figura PI. 1-8 es complicado por la presencia 
de las resistencias en serie con y D 2 , como muestra la Figura Pl.1-9. Representar v L {t) 
cuando v ; es senoidal con frecuencia a> 0 . Se supone que R = 0,2 R L . 




Figura Pl.1-9. 


1.1- 10. La entrada del detector de cresta de media onda representado en la Figura \A-9a es una 

onda cuadrada con niveles de tension + 5 y — 5 V y un periodo de 1 ^s. Calcular la 
constante de tiempo R L C necesaria para que la caida de v L desde el valor maximo de + 5 V 
sea menor de 5 mV. Esta diminution es lo que se llama inclination. 

1.1- 11. La tension de entrada en el circuito representado en la Figura \A-9a es 

U;(f) = 5[1 + cos co 0 t 

donde m(t) es una onda cuadrada con niveles de tension de +1 y —1 V y un periodo 
de 1 ms. La frecuencia / 0 = 1 MHz. Dibujar la tension v L cuando R L C = 0,1, 1 y 10 fis 
respectivamente. ^Cual sera el valor de v L que mas aproximadamente reproduzca la onda 
cuadrada? 

1.1- 12. En la Figura 1.1-9, si = 10 cos 200 %t, R L = 1 kQ y C = 100 \i F. Calcular v L (en continua 

y valor eficaz del rizado). 
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1.1-13. El circuito de la Figura Pl. 1-13 es una fuente de alimentacion con rectificador de onda 
completa donde D , y D 2 son diodos ideales. 

(a) Representar v L . 

(b) Calcular la tension continua y de rizado de v L . 





Figura PI.1-13. 

1.1-14. Especificar n y C y el rizado en la fuente de alimentacion del detector de crestas de la Fi¬ 
gura PL1-14 para que entregue 30 V en continua a la carga de 100 Q. con un rizado igual o 
menor del 10 por 100 de la tension continua. 


156 cos 120 nt 



1.1-15. La entrada al circuito fijador de diodos de la Figura 1.1-1 la tiene la forma de onda 
representada en la Figura Pl. 1-15. Suponer que V R = 10 V. 

(a) ^Cual es el nivel de continua de la forma de onda? 

(b ) ^Cual es la tension continua entre los terminates del condensador? 

(c) Representar v L . 


V i 



Figura PI.1-15. 
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1.1-16. El detector de cresta de la Figura 1.1-9 se puede analizar de manera que permita la inclusion 
de filtros adicionales. 

(a) Referirse a la Figura l.l-9c y suponer que hay una pequena oscilacion y Lr « v im . Utilizar 
la ecuacion para el condensador 


i dt + V- 


y el hecho de que i & I DC = — V im /R L para calcular V Lr y obtener (1.1-6). 

(b) Considerar el circuito de la Figura PI. 1- 16a. Trazar v x suponiendo que el diodo es ideal 
y que el rizado es pequeno. 

(c) Utilizar la tecnica del apartado (a) para calcular el rizado cresta a cresta en v x . 

(d) El rizado en v x puede aproximarse por la forma de onda de la Figura PI. 1-1 6b. Utilizar 
una serie de Fourier. 


v x = V l sen {cot 4- <p t ) 4 V 2 sen (2co/ 4 cp 2 ) 4 

donde V l = V LT jn y V 2 = VJ2 . Enunciar las condiciones que son necesarias para que 
v L = V L sen (to/ + <p lL ). 


Ideal l 



4 



(b) 

Figura Pi .1-16. 


{e ) Utilizar los resultados del aparato (d) para demostrar que 


L ~ n <d 2 LC l 

1.1- 17. En la Figura Pl.1-16 supongamos que t> { = 10 sen 200 nt, R L = 1 kQ, C = C L = 100 /iF y 

L — 10 H. 

(a) Representar v x y calcular el rizado cresta a cresta. Comprobar el supuesto de pequeno rizado. 
{b) Dibujar la forma de onda esperada en v L . ^Cual es el rizado cresta a cresta? 

1.1- 18. En el circuito de la Figura Pl.1-18 

(a) Representar v x y calcular el rizado cresta a cresta utilizando las suposiciones del Proble- 
ma 1.1-16. 

[b) Escribir la serie de Fourier del rizado v x como en la parte {d) del Problema 1.1-16 y 
enunciar las condiciones para que v L sea senoidal. 



70 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


(c) Indicar la ventaja de la rectification de onda completa mediante el caiculo del rizado 
cresta a cresta en v L y comparario con el resultado de la parte (e) del Problema 1.1-16. 



1.1- 19. Disenar una fuente de alimentation con el detector de cresta de onda completa utilizando el 

filtro CLC l de la Figura PI. 1-18 que suministre 30 V en continua desde una fuente de 120 V 
eficaces, 60 Hz, a una carga de 100 Q con un rizado menor del 0,1 por 100. Determinar la 
relacion de espiras n del transformador y L y C v Suponer que las perdidas en las bobinas 
son nulas, que C = 500 juF y que el rizado del 20 por 100 en v x es suficientemente pequeno 
como para poder hacer uso de las aproximaciones mencionadas en el Problema 1.1-16. 

1.1- 20. Verificar (1.1-2). 

1.1- 21. Verificar (1.1-3). 

1.2- 1. Representar i D /I Q dado por (1.2-1) en funcion de la tension del diodo v D utilizando papel 

semilogaritmico. Suponer T = 300 K (temperatura ambiente). 

1.2- 2. Repetir el Problema 1.2-1 para T = 500 y 200 K. Comentar estos* resultados. 

1.2- 3. Un diodo de silicio tiene una corriente inversa de saturation I Q = 1 nA. Representar i D en 

funcion de v D . No utilizar papel semilogaritmico. Un diodo de germanio tiene la misma 
capacidad de disipaqion de potencia que un diodo de silicio con una I 0 — 100 /j. A. Representar 
en los mismos ejes i D en funcion de v D para el diodo de germanio. 

[а) Determinar las tensiones de puesta en conduccion. 

(б) Determinar la aproximacion lineal (funcionamiento lineal por tramos) para los dos 
diodos. Utilizar dos rectas en la region de polarizacion directa para obtener resultados 
similares a los representados en la Figura 1.2-6 b. 

1.2- 4. Calcular la i D Ji D2 que resulta de cambiar la tension del diodo por 50, 100 y 200 mV. Se 

supone que T — 300 K. 

1.2- 5. Calcular la variacion de la tension del diodo para una relacion de corrientes de 100 y 1000. 

1.2- 6. Repetir el Problema 1.1-1 utilizando el modelo de funcionamiento lineal por tramos de la 

Figura 1.2-8. 

1.3- 1. Para el circuito de la Figura PI.3-1 representar i D cuando v T es una onda cuadrada que tiene 

un valor medio nulo y una tension cresta a cresta de 2 V, Obtener analitica y graficamente la 
solucion. 



i 
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1.3-2. Para el circuito de la Figura PI.3-2a representar i D cuando v T sea senoidal con un valor de 
cresta de 4 V (utilizar el metodo grafico). La caracteristica del dispositivo no lineal esta 
representada en la Figura P 1.3-26. Utilizar R = r i — 1000 ft, R L = 500 ft y K dc = 4 V. 

Dispositivo no lineal i D > mA 



Figura P1.3“2. 


1.3- 3. (a) Volver a dibujar la Figura PI.3-2 a y obtener el circuito de Thevenin (v T y R r ). 

(b) Suponer R = 1 kft, r f . = 1,5 kft, R L ~ 1,4 kft, F dc = 5 V y v L (t) = 10 sen co 0 t V. Dibujar la 
recta de carga en continua cuando co 0 t = 0, ±7r/3 y ±n/2. 

(c) Representar v L {t). Sugerencia : v L = R L i D . 

1.3- 4. En el circuito de la Figura P 1.3-4 calcular u L (z) utilizando las caracteristicas de la Figu¬ 

ra 1.2-8 con V F = 0,7 V. 


10 mA 






20 mA 


-o 

+ 


L 


Figura Pi.3-4. 

1.3-5. Suponiendo que los diodos D x y D 2 son identicos en el circuito de la Figura P1.3-5, hallar d l . 


2 x 10“ 3 
L 


> 0 
< 0 


i kft 
i AAA 


-=-10 v 


-N- 


Figura Pl.3-5. 

1.3-6. Para el circuito limitador representado en la Figura P1.3-6tf en el que los diodos D 1 y D 2 son 
los descritos en la Figura 1.2-8, con V F = 0,7 V, hallar (a), v L (t) con como se muestra en la 
Figura PI.3-66, y {b\ v L {t) con v[t) = 10 cos co 0 L 


1 kft 



(a) 



Figura Pi .3-6. 
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1.4-1. En la Figura P 1.4-1 la caracteristica vi del diodo viene dada por 

i D = 10 ~ 6 (e^oi kT _ i) donde T = 300 K 

(a) Obtener el circuito Thevenin, R r y v T . 

(b) Determinar la corriente en reposo del diodo. 

(c) Calcular r d . 

(d) Calcular v L (t). 


100 Q 

—vw- 



140 Q 
-AAAr- 


: 150 Q 


) 0,1 sen aj 0 i V ▼ 


Figura Pi .4-1. 


1.4-2. El diodo de la Figura PI.4-2 esta caracterizado por (1.2-1) donde / 0 = 10 9 Ay 7 = 
Hallar i D . 


5 x 10 3 + 10 6 cos co 0 i A 


10 3 sen co 0 i V 



300 K. 


Figura Pi .4-2. 


1.4-3. (a) Hallar el circuito Thevenin equivalente, R T y v T para el circuito de la Figura PI.4-3. 
(6) Representar 

(c) Hallar la corriente media a traves del diodo. 


500 Q 



^ V 


15 

0 

-15 



1.4-4. La caracteristica vi del diodo viene dada por 

i D = Ue qVDlkT - t) 

(a) Desarrollar esta ecuacion en una serie de Taylor en el entorno del punto / D , V D . 

(b) Demostrar que si v d 4 k T/q , todos los termicos que hay despues de los dos primeros en 
el desarrollo se pueden despreciar; es decir, i D & I D + v d /r d . 


i 
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1.4-5 (a) Determinar la corriente en reposo del diodo en la Figura PL4-5. La caracteristica vi del 
diodo viene dada en el Problema 1.4-1. 

(b) Calcular r d . 

(c) Hallar v L (t) cuando cu 0 = 10 6 , 10 8 , 10 10 radian/es. 



10' 3 cos a v A Figura PI .4-5. 

1.5-1. (a) En el circuito de la Figura P 1.5-1 obtener la ecuacion de la recta de carga y representarla 
sobre la caracteristica vi. Obtener la corriente en reposo. 

( b) Obtener la ecuacion de la recta de carga en alterna y representarla sobre la caracteristica vi. 



La caracteristica vi se 

da en el Problema 1.4-1 Figura Pi .5-1. 

1.5-2. El circuito con diodo de la Figura PI.5-2 tiene una serial de tension u, = 0,1 cos o) Q t V. 
(a) Hallar la tension del diodo en reposo y la corriente del diodo. 

{b) Trazar la recta de carga en alterna. 

(c) Determinar la resistencia dinamica del diodo. 

(d) Calcular v L . 
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1.6-1. En la Figura 1.6-2 sean r f = 10 ft, R c — 10 kft, R L = 5,1 kft y w f = 5 sen co 0 /. La serial de 
control esta representada en la Figura Pl-6.1 y los diodos son ideales. 

(a) Determinar los valores aceptables de V 1 y V 2 para la senal de control. 

(b) Para los valores del apartado (a) representar v L si co = 4 co 0 . 


y, 







0 


T 


IT 


-v 2 Figura PI .6-1. 


1.6- 2. En la Figura 1.6-2 sean = 10 ft, R L = 1 kft, v i = V im sen co 0 i, V on — 15 V y V o{{ = 0. 

(a) Calcular V im . 

(b) Hallar un valor adecuado para R c . 

1.6- 3. Utilizar el modelo por tramos de la Figura 1.2-8 en la Figura 1.6-2 y demostrar que la 

maxima tension de entrada permisible es 

D 

V — IV — V ) _ k _ 

im 'on Ff n . o 

K c + K l 

1.6- 4. El conmutador analogico de seis diodos de la Figura 1.6-5 tiene una senal de control v c (t) 

como la representada en la Figura P 1.6-1, donde V l = V 2 . Sea v i = sen co 0 L 

(a) Determinar un margen de la amplitud de la onda cuadrada ( V t = V 2 ) de modo que el 
conmutador funcione correctamente. 

(b) Representar v L (t) si co = co 0 /5 y demostrar que v L es el producto de v i y una onda 
cuadrada S^/). 

1.6- 5. En el Problema 1.6-4 se puede escribir como una serie de Fourier observando que 

en (1.6-7) f c = f — l/T y que t esta sustituido por t — T/ 4. Expresar v L (t) como una suma de 
armonicos. 

1.6- 6. (a) En el circuito de la Figura 1.6-5 se supone que = V im sen co 0 t. Demostrar que la 

conduccion para que la senal de control sea una onda cuadrada simetrica de amplitud V 1 
y el conmutador funcione correctamente se debe cumplir. 

V. < 5,3 = 2,65 V donde V F = 0,7 V 

,m R c + R l f 

(b) Hallar la amplitud de la onda cuadrada V x correspondiente al resultado del apartado (a). 

1.6- 7. La matriz de seis diodos de la Figura 1.6-1 se utiliza como puerta paralelo en la Fi¬ 

gura P 1.6-7. Los diodos D 5 y D 6 suministran la serial de control con una carga simetrica. 
Suponer que todos los diodos son ideales y que la senal de control es una onda cuadrada 
simetrica (vease Pl.6-1 y suponer V t = V 2 ). 

(а) Dibujar el circuito equivalente visto por v i — v L cuando los diodos D x y Z> 4 conducen. 

(б) Si v . = V im sen co 0 t y co = 2 co 0 (vease Fig. Pl.6-1), dibujar v L suponiendo que el circuito 
funciona correctamente. 

(c) Demostrar que la corriente en D 3 viene dada por 



Sugerencia: Suponer un puente equilibrado y utilizar superposicion. 

(d) ^Cual es el maximo valor de V im permitido si V x = 5 V, R c = 10 kft, R L = 1 kft y R a = 1 kft? 


i 
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1.7- 1. Obtener una aproximacion lineal en dos segmentos para la ecuacion 

y = t 2 0 ^ t < 3 

tal que el valor absoluto de la maxima diferencia entre la funeion v y su aproximacion y, en 
cualquier instante t es siempre menor que 0,5. 

1.7- 2. Utilizando una resistencia (1 kH), una bateria (1 V) y un diodo ideal, sintetizar los circuitos 

para realizar cada una de las caracteristicas v t basicas representadas en la Figura P 1.7-2. 



Flgura Pl.7-2. 
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1.7- 3. Obtener una aproximacion lineal por tramos en tres segmentos y para la funcion y = In x en 

el margen 0 < y < 3 que dan un error maximo | y — y\ m&x que sea menor que 0,5. Utilizar un 
procedimiento de tanteo (prueba y error). ^Como de pequena se puede hacer \y — y| m i X ? 

1.7- 4. Elegir la escala conveniente para el circuito del Ejemplo 1.7-1 para que las corrientes esten 

expresadas en microamperios y las tensiones esten en voltios. 

1.7- 5. Calcular un circuito utilizando resistencias y diodos ideales para sintetizar la caracteristica vi 

representada en la Figura PI.7-5. 



1.7-6. Disenar un circuito utilizando resistencias y diodos ideales para sintetizar la caracteristica vi 
de la Figura P 1.7-6. 



1.7-7. Calcular un circuito que resuelva la ecuacion diferencial no lineal 

dy n 7i 

- 7 - -I- sen y — 0,8 _y( 0 ) = 0 t ^ 0 — - ^ y ^ 

dt 2 2 

Todas las corrientes se deben expresar en miliamperios y las tensiones en voltios. 

1.10-1. El diodo Zener de la Figura PI.10-1 tiene una caida fija de tension de 18 V entre sus 
terminales siempre que i z se mantenga entre 200 mA y 2 A. 

(a) Hallar r K de modo que V L se mantenga en 18 V mientras F cc pueda variar libremente 
desde 22 hasta 28 V. 

(b) Hallar la maxima potencia disipada por el diodo. 


22 V ^ 


^ 28 V 




18 n 


Figura Pi .10-1. 


1.10-2. Se emplea un diodo Zener de 10 V para regular la tension en bomes de una carga resistiva 
variable como la representada en la Figura 1.10-2. La tension de entrada varia entre 13 y 
16 V. La corriente en la carga i L varia entre 10 y 85 mA. La minima corriente Zener es de 15 mA. 
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(a) Calcular el maximo valor de r { . 

( b ) Calcular la maxima potencia disipada por el diodo Zener utilizando este valor de r r 



1.10- 3. Una fuente de alimentation no regulada varia entre 20 y 25 V y tiene una impedancia interna 

de 10 Cl Un diodo Zener de 10 V se emplea para regular esta tension para utilizarla en un 
magnetofono o registrador de cinta magnetica. El registrador consume 30 mA mientras 
graba y 50 mA cuando reproduce. El diodo Zener tiene una resistencia de 10 Q cuando la 
corriente Zener es de 30 mA. El codo de la caracteristica Zener se presenta a 10 mA. Ademas 
el diodo Zener puede disipar una potencia maxima de 800 mW. 

(a) Hallar r { de modo que el diodo regule continuamente la tension (se supone r i > 10 H). 

(b) Hallar el maximo rizado cresta a cresta de salida. 

1.10- 4. La caracteristica Zener se debe normalmente a una ruptura por avalancha la cual esta 

descrita aproximadamente por la ecuacion 




(a) Representar la caracteristica v z i z para n = 4 y n = 10. Sugerencia: Representar i z jl 0 en 
funcion de v z jV Q para obtener una caracteristica-normalizada. 

(b) Obtener el codo de la curva. 

(c) Representar una aproximacion lineal por tramos de la curva utilizando dos tramos rectos. 

(d) La pendiente de la curva por debajo del codo es lo que se llama resistencia Zener r z . 
Calcular r z . Observar que r z cambia continuamente. 

1.11- 1. Cuando funciona en las condiciones de polarization directa, el diodo PIN tiene el circuito 

equivalente representado en la Figura 1.11-3. Si C R = 0,1 pF, C s = 0,1 pF, r d = 1 Qy 
L s = 0,1 nH, representar el valor de la impedancia del diodo en funcion de la frecuencia. 

1.11- 2. En el circuito representado en la Figura PI.11-2 se utiliza un diodo PIN. 

+ 2 V 



Figura Pi.11-2. 
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(a) Calcular la corriente directa I F cuando esta conduciendo el diodo. 

[b) Demostrar que si / 0 = 1 GHz, la corriente de pequena senal en la resistencia de 100 Q. 
tiene una componente de frecuencia de 1,001 GHz. iQue otras componentes de frecuencia 
estan presentes? 

1.12- 1. Obtener una analogia electrica del sistema termico de la Figura 1.12-3c en el que la 

temperatura sea analoga a la corriente. que son analogas Pj y 0 jc l 

1.12- 2. La potencia nominal de un diodo Zener de silicio es 15 W. La maxima temperatura 

permisible de la union es 200 °C, la temperatura ambiente es 25 °C y 0 jc = 2,4 °C/W. 

(a) Si se coloca un radiador infinito de calor, hallar la maxima potencia nominal permisible 
del diodo. 

(b) <j,Cuai es la temperatura de union del diodo? 

(c) i.Cual es la temperatura de la capsula del diodo? 

1.12- 3. Repetir el Problema 1.12-2 si el radiador de calor tiene una resistencia termica d ca de 2 °C/W. 

1.12- 4. Un diodo puede disipar 20 W a temperaturas menores de 50 °C. La maxima temperatura de 

la union es 200 °C. Hallar 0 jc . 

1.12- 5. Repetir el Problema 1.12-2 si T J%mAx = 100 °C y 0 ca = 3 °C/W. 

1.12- 6. Un diodo Zener de 50 W (curva de degradation representada en la Figura PI.12-6) debe 

disipar 6 W en un circuito determinado. La temperatura ambiente es 85 °C. 

(a) Hallar 0 ca para que el transistor no se sobrecaliente. 

{b) Hallar T c para estas condiciones. 

(c) Si se dispusiera de un radiador de calor infinito quanta potencia podria disipar este 
transistor? 



1.13-1. La corriente inversa de saturacion del diodo de la Figura Pl.13-1 es 
de pico es de 500 V. Hallar r ( para que no se exceda la PIV. 


fiA. Su tension inversa 


v i 



x 


-o 

+ 


-o 



Figura Pl.13-1. 


1.13-2. En la Figura PI. 13-2 la maxima corriente directa media rectificada en media onda a traves 
del diodo es 1 A. 

(c) Hallar R L de modo que no se exceda este valor. 

(b) Si / 0 = 1 /*A, hallar la minima PIV necesaria para impedir la ruptura del diodo. 
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Figura FI.13-2. 


1.13- 3. Con una corriente de prueba de 100 mA, un diodo Zener tiene una tension nominal de 20 V. 

El diodo presenta una tolerancia del 2 por 100. Calcular el margen de las tensiones de 
prueba en funcionamiento. 

1.13- 4. El diodo Zener 1N2816 de la Figura PI. 13-4 se utiliza para mantener una tension continua 

suficientemcnte constante entre los terminales de una carga que varia desde 10 hasta 100 £1 
La tension de entrada varia desde 80 hasta 100 V. 

(a) Calcular r f suponiendo V zT = 18 V y R ZT ^ 2 Q. 

(b) Calcular v L teniendo en cuenta la tolerancia del 5 por 100 y el hecho de que el circuito 
funciona en un margen de temperaturas de 0 a 25 °C. 



1.13- 5. Demostrar que la PIV nominal de los diodos en el circuito rectificador de onda completa de 

la Figura 1.1-8 debe ser mayor que 2V im . Suponer diodos ideales. 

1.13- 6. Demostrar que la PIV nominal de los diodos en el circuito del puente rectificador de onda 

completa de la Figura PI.1-8 debe ser mayor que V im . Suponer diodos ideales. 





i 



introduction a los circuitos 
con transistores 


CAPITULO 



INTRODUCTION 

En el tema anterior se ha analizado la union pn en un diodo y algunas de sus propiedades 
fisicas y electricas. Este capitulo se centra en un componente que ha causado una autentica 
revolution en el campo de la electronica desde su aparicion en los anos cincuenta: el 
transistor. Como se vera, el transistor de union basico consta esencialmente de dos 
uniones pn contiguas; por tanto, se aplica la teoria expuesta en el capitulo anterior con 
pequenas modificaciones. 

Conceptualmente, el transistor es un dispositivo que actua como amplificador de 
corriente. En este tema y los siguientes se estudiaran las propiedades, aplicaciones y 
limitaciones de este componente. 


2.1. MECANISMO DE CONDUCCION DE CORRIENTE 
EN EL TRANSISTOR DE UNION 

En este apartado se estudia el flujo de corriente visto desde los terminates del componente. 
El transistor de union consiste en dos uniones pn contiguas, como se observa en la Fi- 
gura 2.1-la. El simbolo utilizado para representar al transistor npn se muestra en la Figu- 
ra 2.1-16. La Figura 2.1-lc muestra el transistor npn conectado en la configuration de base 
comun. Notese que el transistor de la figura tiene los materiales semiconductores dispuestos 
de la forma npn ; de ahi el nombre que recibe este transistor. La otra disposition posible, 
pnp , se estudiara en la Section 2.1-3. 

Fisicamente, el transistor se compone de tres partes, emisor, base y colector, siendo la 
region de base muy estrecha; este aspecto se explica cualitativamente a continuation. 

La fuente de tension V EE polariza directamente la union pn base-emisor, lo que da 
lugar a que el emisor inyecte electrones en el material tipo P de la base. La mayoria de los 
electrones atraviesan la estrecha region de base, cruzan la segunda union y llegan a la 
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o 


(« 


Emisor Colector 



Flgura 2.1 -1. El transistor npn de union: [a) representation pictorica; ( b ) simbolo; (c) direcciones 
de referenda para la conexion en base comun. 
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v cc Rc 
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(a) 


region n polarizada positivamente (zona de la derecha) que constituye el colector. Un 
reducido porcentaje de estos electrones (alrededor de un 1 por 100 ) son capturados por la 
base. Los huecos de la base van hacia el emisor. 

Mientras que la union base-emisor representa un diodo directamente polarizado, con 
sus propiedades caracteristicas de baja impedancia y baja caida de tension, la union de 
colector-base esta inversamente polarizada debido al signo de la tension V cc . Esta union 
constituye en esencia un diodo inversamente polarizado y la impedancia entre colector y 
base es muy elevada. 

La corriente media en el circuito de emisor (el flujo de carga positiva equivalente a 
traves de la frontera EE por unidad de tiempo), denominada corriente de emisor 4 , se 
toma como positiva en sentido saliente del material*. Notese que en el simbolo del 
transistor npn (Fig. 2.1-16) la flecha del emisor indica el sentido de la corriente positiva de 
emisor. La corriente que se mide en el circuito de colector (el flujo de carga positiva 
equivalente a traves de la frontera CC por unidad de tiempo) se denomina corriente de 
colector I c , Esta corriente consta de dos componentes, siendo la mas importante la debida 
al porcentaje de electrones emitidos por el emisor y que alcanzan la zona de colector. Este 


* Normalmente los sentidos de referenda que se toman como positivos para las corrientes del transistor 
seran los entrantes en el emisor, la base y el colector. En este texto el convenio adoptado es que la corriente es 
positiva en el sentido en que un amperimetro indicaria corriente positiva, estando el transistor polarizado para 
trabajar en zona lineal. 
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porcentaje depende solamente de aspectos constructivos del transistor (tamano y forma 
del material y dopado del emisor) y puede considerarse constante en un transistor especifico. 
La constante de proporcionalidad se define como a*, asi que la parte mas importante de la 
corriente de colector I c es aI E . Este parametro tiene como valores tipicos los comprendidos 
en el rango de 0,90 a 0,99. 

La segunda parte representa el flujo de corriente a traves de la union colector-base 
inversamente polarizada cuando I E = 0. Esta corriente se denomina I CBO (en el diodo la 
denomination es I Q ) y, como era de esperar, es bastante pequena. Como las dos corrientes 
se introducen en el colector, se considera a este sentido como el positivo para la corriente 
de colector, y se cumple 


I c — GLl E + Icso (2.1-1) 

Si se aplica la ley de Kirchhoff para corrientes al transistor de la Figura 2.1-1 y 
observando el sentido indicado de las mismas, se obtiene; 

4 = 4 + 4 ( 2 . 1 - 2 ) 
Sustituyendo (2.1-1) en (2.1-2) se calcula la corriente de base, que resulta ser: 

/« = (!- «)4 - Jcbo = k- Is f (2-1-3) 

La letra griega p se utiliza para representar la relation a/(l - a), expresion habitual en el 
estudio del transistor. Las Ecuaciones (2.1-1) a (2.1-3) describen el transistor en funcion de 
las corrientes de sus terminates**. En el resto de este tema veremos que el transistor, en su 
modo normal de funcionamiento, puede ser considerado como dos uniones pn aisladas, 
una de ellas polarizada en directa y la otra inversamente. 

El analisis de circuitos con transistor puede realizarse utilizando las tecnicas desarro- 
lladas para los diodos de union pn en el Capitulo 1. 


2.1-1. La union base-emisor 

Al aplicar la ley de Kirchhoff para tensiones (KVL) a la malla base-emisor en la Figu¬ 
ra 2.1-lc, la corriente de emisor es 


4 = 



(2.1-4) 


donde Vbe es la tension en la union base-emisor directamente polarizada. La caracteristica 
vi de la union se muestra en las Figuras 2A-2a y b . El lector observara que esta caracteristica 
deberia depender del estado de la union del colector y de la temperatura de trabajo. 


* Se utiliza a menudo la notacion h FB en vez de a. 

** Se utiliza a menudo la notacion h FE en vez de p. 
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Figura 2.1-2. (a) Caracteristica w; (b) oscilograma de la caracteristica vi emisor-base del transistor 

de silicio. 


Sin embargo, en condiciones normales, la dependencia con la tension de colector es muy 
pequena y a menudo se desprecia. Los efectos de la tension colector-base y de la 
temperatura en la corriente de emisor se analizaran posteriormente en la Seccion 2.2 y en 
el Capitulo 4, respectivamente. Considerando que el efecto de la tension colector-base es 
despreciable, el analisis del circuito base-emisor es exactamente el mismo que el realizado 
en las Secciones 1.3 y 1.4. En particular, la recta de carga en continua se puede trazar 
como se muestra en la Figura 2.1-2. De forma analoga a como ocurre en el diodo, existe 
una tension umbral o de codo, V BEQ , que en los transistores de silicio es de unos 0,7 V. 
El transistor con la caracteristica vi mostrada en la Figura 2.1-2/? esta trabajando con 
V be q = 0,8 V, con V EE = 4 V y R e = 1 kQ. Notese que la tension v BE varia entre 
0,7 y 0,9 dependiendo de la corriente de reposo del emisor (o de base). 

La experiencia con diodos demuestra que es posible linealizar el circuito de base-emisor 
sustituyendo el diodo base-emisor por uno equivalente linealizado. El modelo correspon- 
diente y su curva vi caracteristica se muestran en la Figura 2.1-3. Es necesario recordar que 
cuando se trabaja cerca del codo se debe utilizar la curva exacta de la Figura 2.1-2. 

La resistencia r d representa la pendiente de la caracteristica en el punto Q\ asi aplicando 
la ecuacion del diodo (1.4-15) se obtiene 


r d = 


^EQ 


25 x 10" 3 

^EQ 


Q. (a temperatura ambiente) 


(2.1-5) 


donde V T = kT/q. Esta resistencia suele ser relativamente pequena y, por tanto, la 
impedancia vista en el circuito base-emisor es reducida. 

En los Capitulos 2 a 5, en los que se estudia el comportamiento en gran serial, esta 
pequena impedancia de «entrada» es despreciable, asi que efectuaremos la aproximacion 
r d v 0. El estudio esta tambien restringido a los transistores de silicio, asi que para todos 
los casos V BEQ ^ 0,7 V. Estas simplificaciones nos permitiran enfocar el estudio de forma 
mas profunda en los problemas que se consideren centrales en estos temas. Una vez 
conocido y asimilado el modelo simplificado se examinaran los efectos adicionales. 
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FigtJFa 2.1-3. Circuito de entrada lineal por tramos del transistor: (a) caracteristica vi: ( b ) circuito 

equivalente lineal por tramos. 



Figura 2.1 -ft. Circuito en base comun con serial aplicada: (a) circuito equivalente; (b) representa¬ 
tion grafica. 

Para ilustrar el uso del modelo supongamos que se coloca una fuente de tension 
alterna en serie con y EE , como se muestra en la Figura 2.1 -4a. La serial de alterna es 

v i = Km cos (ot (2-1-6) 

y de la Figura 2.1-46 tenemos que: 

y EE - > y BEQ = 0,7 v (2.1-7) 

por lo tanto, la union esta siempre polarizada directamente y los puntos de trabajo se 
encontraran por encima del codo; este nos situa un limite maximo para la tension de 
cresta V im que permite trabajar en zona lineal para cualquier tension Kze dada. Asi, 
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• = Vee + Kn COS COt. - V^eq (2 18) 

E R e K 

y advirtiendo que i E = I EQ + ^ tenemos la corriente de emisor en reposo, 

j = ~ ^ (2.1-9) 

K e 

V 

y la componente de alterna, i e = — cos cot (2.1-10) 

R e 

Los supuestos realizados para llegar a (2.1-8) son que la caracteristica vi de la union, 
mostrada en Figura 2.1-4/?, puede ser considerada como una linea recta vertical {r d <£ R e ) y 
que la inecuacion (2.1-7) se cumple. 


2.1-2. La uni6n colector-base 

Para completar el modelo de la Figura 2.1-4a se necesita un modelo de circuito equivalente 
para la union colector-base. Probablemente la forma mas facil de encontrar dicho modelo 
es considerar las caracteristicas de salida del transistor en base comun, como se muestra en 
la Figura 2.1-5. 

Trabajando de forma normal, el diodo colector-base esta inversamente polarizado asi 
que v CB > —0,5 V. Cuando se cumple esta condicion las curvas caracteristicas vi pueden 
ser consideradas como una familia de lineas rectas que obedecen a la relacion obtenida 
previamente. 


4 — + 4bo 


( 2 . 1 - 1 ) 


Este hecho conduce al circuito equivalente de la Figura 2.1 -6a. La fuente de corriente aI E 
es una fuente dependiente (o controlada) ya que su valor depende de la corriente I E . Asi, la 
fuente de corriente aI E es el mecanismo por el cual los cambios en la corriente de emisor se 
transmiten al circuito de colector. Este tipo de fuente esta siempre presente en los modelos 
de elementos activos. 



0,5 mA 


i c , mA 


ia 



J l 


0,5 V 


Figura 2.1-5. Caracteristicas de salida en configuracion en base comun. 
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Figura 2.1-6. Circuitos equivalentes en base comun: (a) modelo basico; (6) modelo simplificado. 


Si nos limitamos al estudio de transistores de silicio, para los cuales I CB0 <$ a I E a 
temperaturas de trabajo normales, el modelo se reduce al de la Figura 2.1-66, donde el 
diodo ideal en el circuito de emisor tambien se ha omitido. Esto es factible en funciona- 
miento lineal si se piensa que estamos trabajando siempre por encima del codo y, por 
tanto, el modelo permanece valido. Ademas, con objeto de evitar la region no lineal que se 
encuentra a la izquierda del eje i c de la caracteristica de salida de la Figura 2.1-5, se hace 
necesario que v CB > —0,5 V siempre. 

El modelo completo de gran serial de la Figura 2.1-66 puede utilizarse para la mayoria 
de los calculos de gran serial en baja frecuencia, como se muestra en el ejemplo siguiente. 


- EJEMPLO 2.1-1- 

En el circuito de la Figura 2.1-lc, a ^ 1, I CB0 ^ 0, V EE = 2 V. R e = 1 kfi, 
V cc = 50 V, R c = 20 kD. y se conecta en serie con V EF una fuente de tension 
senoidal de 1 V de cresta. Hallar i E y v CB . 

Solution 

El circuito equivalente completo tiene la forma indicada en la Figura 2.1-7. 
En el circuito emisor-base, la union esta polarizada directamente mientras 
v im < V EE - 0,7 = 1,3 V, e 


Ip — 


V EE - 0,7 + V im cos on 
R„ 


= 1,3 + 1,0 cos cor mA (2.1-11) 


Para el circuito colector-base, aplicando la segunda ley de Kirchhoff tendremos 


V CB ■“ Vcc Z C^c ~ Koc 


( 2 . 1 - 12 ) 


Sustituyendo (2.1-ii) en (2.1-12) obtenemos 


V CB 


V — 
v cc 


y E E - 0,7 + V im cos cot 


R a 


R, 


R, 


— K:c I E qRc ^ Km cos 0)1 


(2.1-13) 
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E C 



Figura 2.1-7. 


Circuito equivalente de la configuration en base comun para el Ejemplo 2.1-1. 


y sustituyendo los valores numericos dados 


20 

v cb = 50 — (1,3) (20)-— cos cot 


= 24 — 20 cos cot 


Dado que la union colector-base esta siempre polarizada en sentido inverso 
( v CB > —0,5 V), el modelo lineal de la Figura 2.1-7 es valido. Notese que el transistor 
amplifica la entrada de tension alterna y que la ganancia de tension resultante A v es 
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Figura 2.1-8. El transistor de union pnp: (a) representation graftca; ( b ) simbolo de circuito y 
sentidos de referenda para la conexion o configuracion en base comun. 
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2.1-3. El transistor pnp 

En las secciones anteriores se ha considerado el flujo de corriente en el transistor npn. 
Analizaremos ahora que ocurre en el caso del transistor pnp, mostrado en la Figura 2.1-8. 

El transistor pnp tiene sus tensiones de polarization Vee y Vcc contrarias a las del npn ; 
esto es necesario para polarizar directamente la union emisor-base e inversamente la 
union colector-base. Debido a que la corriente de emisor se debe fundamentalmente a 
huecos que van del emisor al colector, el sentido positivo de la corriente de emisor es hacia 
el emisor, como se muestra en la Figura 2.1-8 b. Notese que la flecha del emisor senala el 
sentido positivo de esta corriente. Las corrientes de base y de colector son salientes del 
transistor y, como antes, se cumple 

I c = ctI E + Iqqo 
Ib = (1 — a )^£ — ^CBO 

2.2. AMPLIFICACION DE CORRIENTES EN EL TRANSISTOR 

En la seccion anterior se ha visto una description muy abreviada del mecanismo de flujo 
de corrientes en el transistor de union. Este breve analisis permitio deducir las relaciones 
existentes entre los terminates del dispositivo en zona lineal. En esta seccion el estudio se 
amplia para mostrar como se consigue la amplificacion de corriente. De forma abreviada 
el proceso puede explicarse de esta forma: de acuerdo con 2.1-1 y 2.1-3 se advierte que si 
a » 1 e I CB0 es pequena, un cambio en la corriente de emisor i E provocaria un cambio de 
aproximadamente la misma cantidad en la corriente de colector i c y un cambio mucho 
mas pequeno en la de base (con un factor 1 — a). Para conseguir amplificacion de 
corriente el cambio se inicia en la corriente de base antes que en la corriente de emisor. 
Este hecho provoca que las corrientes de colector y emisor varien con un factor de 
aproximadamente a/(l — a) = /?. Se considera que a/(\ — a) no se modifica de forma 
significativa con la corriente de base. 

En general, despreciando I CBO , tenemos: 


(2.1-14) 

(2.1-15) 


ic = P‘b 

Un cambio en i B provoca un cambio en i c tal que: 


(2.2-1 a) 


A ic 
A ig 


= p + 


A/d 


(2.2-1 b) 


Esta relacion se denomina factor de amplificacion de corriente en pequena serial h fe . 
Por tanto, 


hfe 


a + 


A/? . 


( 2 . 2 - 2 ) 
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Figura 2.2-1. Ganancias de corriente en 
pequena y gran senai en la configuracion en 
emisor comun. 


Figura 2.2-2. Amplificador basico con transistor. 


Si (Afi/Ai B )i B es pequeno comparado con /?, se tiene: 

h fe * P = h FE (2.2-3) 

La Figura 2.2-1 muestra la variacion tipica de /? y h fe con la corriente de colector. Hay 
que notar que en el rango de trabajo tipico de 1 a 100 mA, h fe vale aproximadamente /? y 
es relativamente independiente de los cambios en la corriente de colector. A menudo se 
realiza la suposicion /? = h fe = contante para simplificar el analisis; asi se considerara a lo 
largo de este texto. 

La explicacion que sigue es mas completa. Con el objeto de obtener un grafico 
cuantitativo considerese el circuito de la Figura 2.2-2, que muestra un transistor npn en lo 
que se conoce como configuracion en emisor comun (CE). 

En este circuito V BB , V cc y R c se ajustan de forma que, en ausencia de serial, la union 
base-emisor este polarizada directamente y la union colector-base inversamente, al igual 
que en base comun. Aplicando las leyes de KirchhofT en la malla base-emisor obtenemos la 
corriente de base 


i, = v " + y “ cos ~ (2.2-4) 

R b 

donde se ha considerado que la union base-emisor esta trabajando en zona lineal con 
v bb ~ v im > v beq‘> es dec iL r d » 0. 

Admitiendo funcionamiento lineal sin distorsion, i B tendra una componente de continua 
y otra de alterna: 


*B — 1BQ "b l b 


(2.2-5) 
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donde la componente de continua es 

i m * K ** ; r,,;g (2-2-6) 

K b 

V. 

y la componente de alterna i b = cos cot (2.2-1) 

y la corriente de colector, de 2.2-1 a es: 

l c = ^CQ "1" 4 = + l b) (2.2-8) 

con una interpretation similar para las componentes de alterna y de continua. 

La amplification de corriente en pequena serial es entonces: 

A, = - = h fe = /? (2.2-9) 

l b 

Esto es independiente del circuito externo y es una propiedad intrinseca del transistor, 
sometida a las aproximaciones realizadas durante su obtencion. 

Es importante que el lector tenga muy claro el concepto de amplificacion, que en la 
Ecuacion (2.2-9) se explica de forma resumida. Por ejemplo, supongamos que se tiene fi = 
20 y el circuito conectado de modo que el valor de alterna de la corriente de base 
(corriente de entrada) es i B = 5 cos cot fj. A. Entonces, de acuerdo con (2.2-9), la corriente 
de colector (corriente de salida) es 

4 = fa 

= (20) (5) cos cot jj.A 
= 100 cos cot fj.A 

Como se advierte, la corriente de salida es 20 veces la de entrada; se dice entonces que la 
corriente de salida es una replica de la corriente de entrada, siendo 20 el factor de 
amplificacion. 

El parametro ft es aproximadamente constante para un transistor especifico, aunque 
vane con la temperatura y ligeramente con la corriente de colector; por tanto, se utilizan 
los valores medios de a y p. Otro transistor del mismo tipo puede tener una (1 que difiera 
de la del primero en un factor de 3 (o mas) a 1. Esta variation tan fuerte se debe a 
pequenas variaciones existentes en el parametro a, como puede verse en la Tabla 2.2-1. 


Tabla 2.2-1. Relation entre a y 



$ = al(l ~ a) 

0,95 

19 

0,98 

49 

0,99 

99 

0,995 

199 
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2„2-l. caracterastica en emisor comun 


Las relaciones entre los terminales para los dos tipos de transistor, npn y pnp , son no 
lineales, ya que tienen la forma exponencial de la ecuacion del diodo. Como son tres los 
terminales a tratar las caracteristicas se pueden mostrar de varias formas. Probablemente 
las curvas mas utiles son las curvas estaticas en configuracion de emisor comun. En la 
Figura 2.2-3 se muestran estas curvas para un transistor de baja potencia de silicio. 

Dicha figura muestra la caracteristica vi de salida (o de colector) en emisor comun. La 
zona sombreada, a la izquierda, es la llamada region de saturacion. La tension colector- 
emisor de saturacion que define dicha zona es tipicamente de 0,1 V a 0,2 V para transistores 
de baja potencia (menos de 1 W) y puede ser del orden de 1 a 2 V en transistores de 
potencia. En el Ejemplo 2.2-1 se ofrece una description mas detallada del transistor en 
saturacion. 

Con relation a la Figura 2.2-3 se advierte que, en zona de saturacion, un incremento en 
la corriente de base no origina un incremento proporcional en la corriente de colector. 


| / c , mA 




Figura 2.2-3. Caracteristicas de salida de la configuracion en emisor comun del transistor npn : 
(a) caracteristicas tipicas; (/?) oscilogramas de las caracteristicas de salida en configuracion en emisor 
comun. Observense las diferentes escalas y la ruptura por avalancha para V CE > ^ 30 V. 








































INTRODUCCION A LOS CIRCUITOS CON TRANSISTORES 93 


Por tanto, en el diseno de amplificadores lineales se evita la region de saturacion. Sin 
embargo, cuando se utiliza el transistor como puerta logica o interruptor, se utiliza en 
corte (sin corriente por emisor) y saturacion (tension colector-emisor pequena) para 
aprovechar que el transistor en saturacion disipa poca potencia. 

Para valores elevados de v CE (unos 30 V para el transistor de la Figura 2.2-3 b) tiene 
lugar una rotura por avalancha similar a la descrita en la Section 1.2 para el diodo. La 
tension de ruptura colector-base esta relacionada con la de ruptura colector-emisor por la 
ecuacion BV CE0 % BV CBO i^fp, donde n varia entre 2 y 4 para el silicio. 

En la zona situada entre avalancha y saturacion, denominada zona activa, la relacion 
entre las corrientes de base y colector es la dada en (2.1-3) y es en esta region donde se 
tiene amplification lineal. 

La zona activa tiene tambien limites superior e inferior para la corriente de colector. El 
limite superior es la maxima corriente que puede circular a traves del transistor sin 
danarlo fisicamente; este limite siempre es especificado por el fabricante. El limite inferior 
se llama de corte de colector y por debajo de el practicamente no hay corriente de emisor. 
Normalmente se toma como cero. 


- EJEMPLO 2.2-1 - 

El comportamiento del transistor en la region de saturacion es importante en el 
diseno de circuitos en conmutacion. Como ejemplo de ello, consideremos el circuito 
de la Figura 2.2-4, con V cc = 10 V, R b = 10 kQ y R c = 1 kQ. El transistor tiene 
ft = 100, V BE = +0,7 V y una tension de saturacion K C£ sal % 0,1 V. Hallar las 
condiciones de funcionamiento cuando (a) V BB = 1,5 V y ( b ) 10,7 V. 

Solucion 

(a) Para V BB = 1,5 V, aplicando 
se tiene 

“ ^BB “I - 4^6 “k ^BE 

4 

4 
4 

Por tanto, el transistor trabaja en la region activa (K C£ > K c£>sal ) como muestra la 
recta de carga de la Figura 2.2-4 b. 

0 b ) Para V BB = 10,7 V, 


la segunda ley de Kirchhoff al circuito base-emisor. 


0 

Vbb ~ v be 

R h 


- °’ 7 = 0,08 mA 


10 4 


= pi B = (100)(0,08) = 8 mA 
» I c = 8 mA 

= Vcc - 4 Rc = 10 - (8)(1) = 2 V 


10,7 - 0,7 
10 4 


1 mA 


Si tuviera que cumplirse la relacion I c = fiI B> deberia ser I c = 100 mA y 
V CE — 10 - 100 = -90 V, lo que es imposible. Por tanto, el transistor esta en la 
region de saturacion y 
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2 . 2 - 2 . Modelo del transistor de Ebers-Moll 

El modelo mostrado en la Figura 2.1-6 esta linealizado y no tiene en cuenta la caracteristica 
exponencial vi natural de una union pn. Se considera que la union pn actua como una 
fuente de 0,7 V que puede estar o en conduction (ON) o en corte (OFF), dependiendo del 
valor de la serial de entrada. En el modelo de Ebers-Moll, que se analiza seguidamente, se 
utilizan los diodos de union pn con su caracteristica exponencial en combination con las 
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'en Diodo no ideal ‘cn 



(a) 


ER *CR 



B <!> 
(c) 


Figura 2.2 -5. Modelo de Ebers-Moll: (a) circuito equivalente de un transistor npn que funcione 
en el modo normal; (b) circuito equivalente en el modo inverso; (c) circuito equivalente de Ebers-Moll 

completo. 


fuentes dependientes necesarias para representar al transistor. El comportamiento de este 
modelo se acerca mucho al comportamiento real. El modelo de Ebers-Moll representa el 
comportamiento en zona de saturation y en zona inversa; esta ultima no se tiene en cuenta 
en el modelo linealizado. 

El circuito para el modelo de Ebers-Moll puede construirse considerando el circuito 
equivalente linealizado de base comun, representado en la Figura 2.1-6, para un transistor 
npn trabajando en sentido directo. El circuito se ha representado de nuevo en la Fi¬ 
gura 2.2-5 a. El diodo ideal se sustituye en el modelo linealizado por uno no ideal que 
representa la union pn\ se anade el subindice N a las corrientes para indicar el modo 
normal de trabajo, en el que la union base-emisor esta polarizada directamente y la union 
colector-base inversamente. El factor de proporcionalidad (ganancia de corriente) entre las 
corrientes de colector y emisor es a F , en el modo normal. 
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Cuando el transistor esta trabajando en zona inversa, con la union base-colector 
polarizada directamente y la union base-emisor de forma inversa, el modelo aparece 
representado en la Figura 2.2-56, en el cual se ariade el subindice R para indicar zona 
inversa. Se advierte que este circuito es identico al de modo normal con la exception de 
que colector y emisor estan intercambiados. Al igual que en el modelo lineal, la fuente 
dependiente es el elemento que facilita el efecto transistor. 

El modelo completo, combinando los dos circuitos, se representa en la Figura 2.2-5c y 
las corrientes son 


l E ~ *EN ~ l ER = l EN ~~ a R^CR (2.2-10) 

*C = Z CN — *CK = a F l EN ~~ CR (2.2-11) 

= ^BN d" l BR (2.2-12) 

Para expresar estas corrientes en terminos de tension en los term inales, procederemos 
como sigue: en la Figura 2.2-5a i EN es la corriente que circula en el diodo base-emisor, por 
tanto: 


4/v = 4 ~ 1) (2-2- 13a) 

En la Figura 2.2-5 b, i CR es la corriente en el diodo base-colector: 

i CR = 4 - 1 ) ( 2 . 2 - 13 b) 

donde I EO e I co son las corrientes de saturacion del diodo. Sustituyendo (2.2-13) en (2.2-11) 
obtenemos: 


l C ~~ l CN l CR 

= a F I EO {e - 1) - I co {e^ T - 1) (2.2-14a) 

Utilizando (2.2-10), se tiene que 

l E = l EN “ l ER 

= I E oV“ lv ' - 1) - e t R I co {e^r _ 1) (2.2-14 b) 

Como ig = i E — i c , tenemos que 

4 = (1 - * F )I EO V a,V ' - 1) + (1 - a R )I co (e^ _ 1) (2.2.14c) 

En la practica, los transistores no se construyen simetricos, como se indica en la Figura 
2.1-la y no se tiene que <x F ^ ol r . De hecho, se disenan de forma que a F ^ 1 y oc R zz 0,01. 
Ademas, las corrientes de saturacion y las ganancias estan relacionadas por la ecuacion 

V-f^eo ~ ^r^co ( 2 . 2 - 15 ) 

Para los valores tipicos de a F y a K dados anteriormente tenemos que I co sera mucho mas 
significativo que I EO . 


r. 


1 
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Zona de saturacion 

El modelo Ebers-Moll es util para determinar las condiciones del circuito cuando el 
transistor esta trabajando en zona de saturacion. En el ambas uniones, base-emisor y 
base-colector, estan directamente polarizadas, asi que las corrientes i EN e i CR circulan 
simultaneamente. Se supone que v BE y v BC superan V T (se25 mV) en cantidad suficiente 
como para despreciar el termino — 1 de (2.2-14). Entonces, dividiendo i c entre i B se obtiene 


k 

Z B 


a F^EO € 


■ v be! V t 


f fFed^T 
I CO t 


(1 ~ « fVeo^“ IK + (1 - «r)W 


v Bct V 1 


(2.2-16) 


Utilizando (2.2-15) y admitiendo que v CE = v BE — v BC , se puede operar 



^FE 


€ <-\e!K _ i 

e'' ct ' VT + h FE /h FC 


(2.2-17 a) 


donde h FE = a F /(\ — a F \ h FC = a K /(l — a^) y h FE h FC . Si queremos expresar la tension 
colector-emisor en terminos de i c /i B (2.2- 17a) puede reagruparse de la forma 


CE 


y i n (*c/*b)/^fc 

T 1 - Vc/Wee 


(22-lib) 


La Figura 2.2-6 representa la ecuacion (2.2-17a) para un transistor tipico. En este 
dibujo se han normalizado las magnitudes, representando en abscisas v CE /V T y en ordenadas 
z c/*b • 

Si definimos el flanco de saturacion como el punto en el que i c /i B = 0,9 h FEi se halla 
v CE en este punto a partir de (2.2-1/?) como sigue: 


«c, - H«.«, - y. In 0 + * fc) f re + 9 °' 9 W 

- V T In 10 1 + V + 0»k n 

hFC 

Tipicamente 0,9 h FE > 1 + h FCi asi que se simplifica; 

Vce, », * V T In ^ = VrUl + In ^ (2.2-17c) 

por ejemplo, si h FE = 100 y h FC = 0,01, entonces K C£tSal ^ 285 mV. 

Si reconsideramos la parte (b) del Ejemplo 2.2-1 con h FE = 100, h FC = 0,01 e IJI B = 
~ 9,9, utilizando (2.2-17c) encontramos que v CE « 0,18 V en vez de 0,1 V como habiamos 
considerado en el Ejemplo 2.2-1. Recalculando, vemos que I c « 9,8 mA. Sin embargo, si 
h fe = 100 y h FC = 0,1 en vez de 0,01, entonces basandonos en (2.2-17c) hallamos que 
v ce = 0,12 V, valor mas cercano al que habiamos supuesto, 0,1 V. Hay que advertir que el 
valor de la corriente de colector no se altera considerablemente, ya que la tension 
colector-emisor en saturacion es baja comparada con la fuente Vce • Se advierte asi en la 
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Figura 2.2 -6. Caracteristica vi normalizada de un transistor (h FE $> h rc ). 


Figura 2.2-6 que incluso si ^bb [parte (b) del Ejemplo 2.2-1] se incrementa tendiendo a 
infinito de forma que I B sea muy elevada, como i c ji B es mayor o igual que cero, la tension 
colector-emisor permanecera positiva y su limite sera 

1 i r 

v ce — cuando -— > 0 (2.2- lid) 

a R l B 

Asi, con a K = 0,01, v CE se aproxima a 0,115 V y con a K = 0,1, v CE se aproxima a 0,057 V. 
En algunos circuitos, como por ejemplo el seguidor de emisor (Sec. 2.7) y las puertas 
logicas TTL (Sec. 12.2), la corriente de colector puede hacerse negativa. En estos casos, la 
Figura 2.2-6 muestra que la tension colector-emisor puede llegar a ser cero o negativa. 
Mas aun, refiriendonos a la Figura 2.2-3, el lector se queda con la impresion de que 
cuando i c = 0, v CE debe ser nula tambien. La Figura 2.2-6 muestra claramente que este no 
es el caso y que cuando i c = 0, v CE = V T In (l/a K ), valor positivo de tension. 

En muchos de los circuitos estudiados en este texto se considera que el transistor esta 
trabajando en zona activa. En tal caso y cuando no se presente ambiguedad, representare- 
mos a r como a. Consideraremos tambien que K C£>sa( « 0,2 V para la mayoria de las 
aplicaciones. 


L 


t 
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En este punto recalcamos que el modelo de Ebers-Moll suministra relaciones matema- 
ticas muy utiles aplicables al transistor en cualquier modo de funcionamiento. Sin embargo, 
las ecuaciones son obviamente poco apropiadas para el analisis o disenos rutinarios. Se 
utilizan, a pesar de todo, en muchos programas de analisis de circuitos por ordenador. 
Afortunadamente hay aproximaciones que podemos hacer para simplificar el modelo de 
manera que los calculos se realizan de forma mas simple y con una exactitud suficiente 
para la mayoria de las aplicaciones. El modelo linealizado que se analizo en la Section 2.1 
es un ejemplo de las simplificaciones que se realizan. En las siguientes secciones se exponen 
otros modelos, que son utiles en otras zonas de trabajo. 

Modelo valido para el circuito de colector 

La distancia en vertical entre las curvas adyacentes de la Figura 2.2-3 obedece a la relation 
A i c = h fe Ai B , que se dio en (2.2-1 b). Sin embargo, h fe no es absolutamente constante en 
todo el rango de z c , como se muestra en la Figura 2.2-1. Para muchas aplicaciones, es 
suficiente considerar que las caracteristicas de salida son un conjunto de lineas paralelas 
horizontales equidistantes, como se muestra en la Figura 2.2-7; esto significa que h fe = 
h fe = constante. Es de suma importancia advertir que mientras la caracteristica vi del 
transistor puede ser utilizada para obtener una idea del funcionamiento del dispositivo, no 
debe ser utilizada para obtener information cuantitativa con respecto a la variation de i c 
con i B porque el parametro h fe en transistores del mismo tipo puede ser bastante diferente. 

La suposicion de lineas equidistantes en la caracteristica de salida permite que el 
circuito de colector sea reemplazado por una fuente de corriente dependiente, como se 
muestra en la Figura 2.2-8. Este modelo no tiene en cuenta las regiones de saturacion y 
corte y solo es valido en zona activa; es identico al circuito de salida mostrado en la 
Figura 2.2-5 a, excepto en que la fuente depende de la corriente de base en lugar de 
depender de la corriente de emisor. 


Linea de saturacion 
Ai c 


Figura 2.2-7. Caracteristica de salida idealizada del transistor npn. 

-o C 
+ 


o£ 




VA/j 


Figura 2.2-8. 


Modelo de fuente de corriente controlada y pequena senal del transistor npn 
idealizado valido para la region activa. 
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FBgura 2.2“9. Caracteristica vi lineal por tramos y circuito equivalente en pequena serial de 
transistor npn , incluyendo R 0 : (a) circuito equivalente; ( b ) caracteristica vi lineal por tramos. 


Se puede avanzar un paso mas y tener en cuenta la pendiente no nula de las curvas 
incluyendo una resistencia R 0 en paralelo con la fuente de corriente como se muestra en la 
Figura 22-9a . Para un transistor de silicio esta resistencia es tipicamente de 100 kQ. Como 
es de elevado valor, normalmente se desprecia (se considera de valor infinito). Las curvas 
caracteristicas de salida vi son en este caso las de la Figura 2.2-%. Hay que advertir que el 
circuito de la Figura 2.2-9 a es un modelo de pequena serial para el circuito de salida y es 
valido unicamente en zona activa (se estudiara en detalle en el Capitulo 6). 

En el resto de este capitulo se supone que el transistor es un dispositivo lineal (algunas 
de las caracteristicas no lineales del transistor se analizaran en los capitulos siguientes). Si 
no se especifica, se supone que el transistor es de silicio, con | V BE \ = 0,7 V y que I CB0 es 
suficientemente pequena y puede despreciarse. 


2.2-3. El transistor Schottky 


Cuando un transistor se satura, el exceso de carga se almacena en las uniones base-emisor 
y base-colector. Refiriendonos a la Section 1.8, se puede advertir que si tratamos de 
polarizar de forma inversa un diodo, llevandolo al estado de no conduction, deberemos 
descargar la capacidad C s del diodo. Como las uniones base-emisor y base-colector de un 
transistor pueden ser consideradas como diodos polarizados directamente, es de esperar 
que para cortar un transistor saturado sea necesario desalojar la carga almacenada en las 
capacidades de los diodos base-emisor y base-colector. Un diodo Schottky conectado 
entre base y colector serviria para acelerar la transition de directamente polarizado a 
corte, ya que el Schottky tiene una capacidad C s % 0. Se puede utilizar tambien para 
evitar la saturacion del transistor. Esta configuration, compuesta por un Schottky y un 
transistor, se muestra en la Figura 2.2-10 a y se conoce como transistor Schottky. El 
simbolo aparece reflejado en la Figura 2.2-106. Cuando se coloca un Schottky en paralelo 
con el transistor la tension base-colector no puede hacerse mayor de 0,3 V, la caida directa 
en un Schottky. Como v CE = v BE — v BC « 0,7 — 0,3 = 0,4, advertimos que la tension 
colector-emisor siempre sera mayor o igual que 0,4 V. Cuando v CE = 0,4 V, v CE jV T « 16 y, 
como se muestra en la Figura 2.2-6, el transistor no esta en saturacion; asi, para valores 
razonables de h FE y /z FC , i c /i B % h FE cuando v CE ^ 0,4 V. Por ejemplo, considerese que 
se utiliza un transistor Schottky en el apartado (6) del Ejemplo 2.2-1 (Fig. 2.2-4); el 



INTRODUCTION A LOS CIRCUITOS CON TRANSISTORES 


101 



Figura 2.2-10. El transistor Schottky: (a) transistor normal con union base-colector en paralelo 
con un diodo Schottky; (6) simbolo de circuito. 



^bb = 10,7 V 


Figura 2.2-11. Efecto del diodo Schottky sobre el funcionamiento en reposo o sin serial de un 

amplificador con transistor. 


circuito resultante se muestra en la Figura 2.2-11. Hay que advertir que V BB — 10,7 V y 
Vbe — ^7 V, I Rb = 1 mA. Sin embargo, la corriente de colector / c viene ahora dada por: 

h = 1 r c + I D (2.2-18a) 

Como la tension en el diodo es de 0,3 V, la tension colector-emisor V CE = 0,4 V e 
I Re = 9,6 mA. La corriente del diodo l D es 


l r 

Id = IR b ~~ Ib ~ ^ “ / 

n FE 


(2.2-18b) 


Sustituyendo (2.2-18b) en (2.2-18a) queda: 


102 


CIRCUITOS ELECTRONICOS 


I c = 9,6 mA + mA (2.2-18c) 

"FE 

y, por tanto I c « 10,5 mA 

Por tanto, la corriente de base I B « 105 juA, y la del diodo / D » 0,9 mA. La corriente 
suministrada por la tension de alimentation de 10 V es I R = 9,6 mA. 


1S 0 ANALISIS CRAFICO DE CIRCUITOS COS^ TRARSSISTORES 

En el Capitulo 1, el analisis de circuitos con diodos se realizo segun tres metodos 
generales: el metodo grafico, la aproximacion lineal por tramos y el analisis lineal de 
pequena senal utilizando parametros incrementales o dinamicos . Todos estos metodos se 
usan en el analisis de circuitos con transistores. En esta section y las siguientes se empleara 
una combination de los metodos graficos y de la aproximacion lineal para disenar un 
amplificador en emisor comun para obtener la maxima variacion simetrica de la corriente 
de colector. Determinaremos asimismo la maxima potencia disipada en el transistor y en 
la resistencia de carga y la potencia suministrada por la fuente ^cc- 


2.3-1. El amplificador basico 

El amplificador basico con un transistor en la configuracion de emisor comun se muestra 
en la Figura 2.3-1. Las resistencias R 1 , R 2 , R L y R e , asi como la fuente de tension V cc se 
eligen de forma que el transistor opere linealmente y se obtenga la maxima variacion 
cresta a cresta posible en 7 C . Las resistencias R x y R 2 forman un divisor de tension de la 
tension ^cc- La funcion de esta red es facilitar la polarizacion necesaria para que la union 
base-emisor este en la region apropiada. La Figura 2.3-1 puede simplificarse mediante la 
obtencion del equivalente Thevenin para R x , R 2 y V cc , como se muestra en la Figu¬ 
ra 2.3-2a. La conversion Thevenin puede ser realizada en cualquier direccion, utilizando: 



v = Rl V 

BB Ri + R 2 cc 

(2.3-1 a) 

y 

n R 1 R 2 

b Rl + R 2 

(2.3-1 b) 

0 

p R » 

1 + VbbI ^cc 

(2.3-1 c) 

y 

Vrr 

R 2 = R> f 

y BB 

(2.3 -\d) 


El circuito simplificado resultante del amplificador en emisor comun se observa en la 
Figura 2.3-2 b. Hay que hacer notar que debido a las fuentes de tension continua V cc y V BB , 
circulan por el transistor las corrientes continuas I BQ , I CQ e I EQ , y que debido a la 
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(f) 


Figura 2.3 -2. Una simplification util del amplificador en emisor comun: {a) equivalente Thevenin 
del circuito de polarization; ( b ) amplificador simplificado; (c) circuito de polarizacion. 


corriente de entrada / f , circulan las corrientes de pequena serial i b , i c e i e . Por tanto las 
corrientes totales en el transistor son: 



*B = 1BQ l b 

(2.3-2 a) 


*C = ?CQ + l c 

(2.3-2 b) 

y 

l £ = l£Q + l e 

(2.3-2 c) 
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Como q provoca cambios en la corriente de colector, la tension colector-emisor tambien 
cambia y 


v ce ~ K:eq “b v ce {23-2d) 

La forma de trabajo del amplificador se determina haciendo inicialmente /,- = 0, con lo 
que las condiciones de continua predominan. Se calcula asi el punto de funcionamiento en 
reposo. Seguidamente, con i t presente se determina la linea de carga que nos indica como 
varian la corriente y la tension en el circuito. 

Consideramos inicialmente /, = 0. Entonces 

^CC = V CE + l C^L “b l E^e (2.3-3fl) 

Como i c = (x iE ~ [a expresion anterior puede escribirse de la siguiente forma: 

f'cc = v ce + *c(^l + R e ) (2.3-3/?) 

Se obtiene una segunda ecuacion utilizando la ley de Kirchhoff para tensiones en el 
circuito base-emisor. Considerando de nuevo q = 0 en el instante inicial, 

^BB — l B^b = V BE "b ^E^e (2.3"3c) 


Como 


i B = 40 ~ a ) 


la expresion (2.3-3c) pasa a ser 


y 


bfiB ~ U BE ~ “b (1 




^BB V BE 

K + 0 “ *)R b 


(2.3-4 a) 


Teniendo en cuenta que 1 — a = l/(j? + 1) ^ 1/jS para ft > 1, que es lo habitual, y como 
no hay serial, con lo que u BE = V BEQ (2.3-4a) pasa a ser 


V — V 

T _ V BB V BEQ 

EQ Re + RJP 
R 

0 ^EQ.Re + ^EQ = ^BB ~ ^BEQ 


(2.3-4/?) 


(2.3-4c) 


Esta ecuacion describe exactamente el circuito de la Figura 2.3-2c, que se denomina 
circuito de polarizacion en continua. Este circuito es util como ayuda conceptual en los 
calculos de polarizacion porque es facil de recordar. Su uso se mostrara en los ejemplos. 

Las diferencias entre transistores individuales pueden hacer que el parametro l/(/J + 1) 
varie en una proportion de 3 o mas, a 1, lo que cambia, asi, la corriente de emisor en 
continua. Por este motivo los circuitos se disenan de forma que 
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R e P 


R> 

P + i 


R> 

P 


(2-3-5 a) 


para eliminar las variaciones de i E debidas a variaciones de /?. Habitualmente se toma 


Re 


10 R> 

P 


O 



(2.3-56) 


Esto asegura que el transistor estara bien polarizado, con una corriente de emisor constante 
y que el punto Q no cambiara de forma significativa si se sustituye el transistor original 
por otro con una ft diferente. Utilizando la regia dada en (2.3-56) observamos que (2.3-4a) 
puede expresarse como 


BB 


K 


l CQ 


1 EQ 


BEQ 


U Re 


(2.3-6) 


donde V BEQ ~ 0,7 V. 

Las ecuaciones (2.3-36) y (2.3-6) pueden resolverse algebraicamente para v CE = V CEQ ; 


y C£Q = v cc 


-(Vbb~ 0 , 7 X 0 , 9 ) 1 + TT 


R, 


R t 


(2.3-7) 


Las Ecuaciones (2.3-6) y (2.3-7) nos dan la corriente continua (en reposo) en las 
condiciones de trabajo del circuito de la Figura 2.3-2. Pasamos ahora a analizarlo de 
forma grafica para determinar el valor de I CQ (corriente de colector en reposo) que permita 
la maxima variacion de la corriente de colector. Antes conviene aclarar la interpretation 
de algunas de las ecuaciones anteriores, en funcion del analisis de diodos del Capitulo 1 y 
de la teoria de transistores de la Seccion 2.2. Considerese la ecuacion (2.3-36) que describe 
la forma de trabajo del lazo colector-emisor. Tiene la misma forma que la obtenida en el 
circuito de diodos de la Seccion 1.3, con la importante diferencia de que la union esta 
inversamente polarizada. Las variables v CE e i c estan relacionadas por la caracteristica vi 
dada en la Figura 2.2-4. Asi (2.3-36) representa una recta de carga en continua, por lo que 
procederemos a resolver de forma grafica, de la misma manera que para el diodo. Esta 
recta de carga se dibuja en la Figura 2.3-3a. 

La recta de carga define la trayectoria de funcionamiento de este circuito. Cuando v CE 
es menor que 0,1 6 0,2 V (Fig. 2.2.-4) se dice que el transistor esta saturado, como se indico 
anteriormente; cuando la corriente de colector se anula ( v CE = Vcc en este ejemplo) se dice 
que el transistor esta cortado. 

Hay que advertir que 

*C = IcQ + 4 y V CE ~ VcEQ "F V ce 

Por tanto, como en el Capitulo 1, es posible dibujar unos ejes i c — v ce con origen en el 
punto Q , como en la figura. 

Si se conoce la variacion de i b , los valores de v ce e i c se pueden hallar utilizando la 
construccion grafica de la Figura 2.3-36. No es necesario realizarlo, a no ser que se tenga 
en cuenta la no linealidad de las caracteristicas del colector. 
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Figura 2.3-3„ AnaJisis grafico: (a) recta de carga; (6) formas de onda. 


Debido a la dispersion de /?, considerar las curvas i B constantes en la caracteristica vi es 
significative cuantitativamente solo en el caso de que se hayan medido para el transistor 
que se considere. Los resultados obtenidos asi a partir de la Figura 2.3-3 b probablemente 
no sean validos si se reemplaza el transistor medido por otro del mismo tipo pero con un 
valor diferente de /?. Por esta razon, las curvas de la corriente de base i B habitualmente se 
omiten cuando se realiza un analisis grafico. La Figura 2.3-36 es importante ya que 
muestra las relaciones entre las fases de i b , i c y v ce . Asi, cuando i b se incrementa, i c se 
incrementa tambien y v ce disminuye. Esta circunstancia queda claramente reflejada en los 
puntos ay h de las formas de onda de la Figura 2.3-3 b. 


2.3-2. Maxima variacidn simetrica 

Una de las primeras decisiones que implica el diseno de un amplificador en emisor comun 
es la election del punto Q. En la Figura 2.3-3 a el punto Q se elige como el punto medio de 
la recta de carga. Esto permite que la corriente de colector experimente la maxima 
excursion de forma simetrica, condicion conocida como maxima variacidn simetrica (margen 
dinamico). Si las excursiones de la serial de entrada son suficientemente grandes como para 
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mover el punto de funcionamiento de forma apreciable sobre la recta de carga, tenemos 
claramente una condition de diseno que asegurara un funcionamiento lineal para el rango 
maximo de la serial de entrada. En esta seccion mostraremos como disenar la red de 
polarization para que el punto Q quede colocado en el centro de la recta de carga 
obteniendo asi la maxima variacion simetrica. 

Hay muchas condiciones bajo las cuales la maxima variacion simetrica no es ni 
necesaria ni deseable. Por ejemplo, si la excursion de serial cubre solamente una portion 
pequena de la recta de carga podemos elegir la localization del punto Q en base a otras 
especificaciones. Un problema habitual es minimizar la corriente suministrada por la 
fuente de alimentation; para conseguirlo situaremos el punto Q tan proximo al corte como 
sea posible. Esta colocation de Q se analizara en la proxima seccion. 

Como la corriente de colector puede variar de cero a V CC I(R L 4 - R e ) (despreciando la 
pequena tension de saturation), una corriente de reposo 


l CQ 


VccV 
R l + R e 


(2.3-8) 


producira la maxima variacion simetrica en la corriente de colector. Si se aplica una 
corriente de base senoidal para producir esta variacion, la corriente de colector total sera: 



l c — Icq ' h 

(2.3-9) 

donde 

r Y CC /2 

CQ Rl + R e 

(2.3-10) 

e 

V cc /2 

‘ c = R, + R C ° S 0)1 = Icm C ° S ° Jl 

(2.3-11) 


Las limitaciones en la cantidad de corriente que puede circular de forma segura, la 
tension de colector y la potencia que puede ser disipada en el transistor, se discuten en el 
Capitulo 5. 

Es interesante observar el efecto de las variaciones de /? en la respuesta del circuito 
amplificador de la Figura 2.3-2 b. Dicho efecto puede verse con ayuda de la Figura 2.3-4a, 
que muestra un punto nominal de reposo en 


V rr 

V — cc 
y CEQ — 2 


I C Q = 6 mA 


IBQ ~ 30 A 


Si ahora sustituimos el transistor original por uno que tenga fi 2 = 2/ij, siendo /$ el 
parametro correspondiente al primer transistor y ajustamos R { y R 2 de forma que la 
corriente de base en el equilibrio continue siendo de 30 /xA, el punto Q se desplazara (vease 
Figura 2.3-46) a 


^ceq ~ 0 I C q — 12 mA I B q — 30 /xA 
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Asi, en un transistor tenemos una maxima variacion de tension de colector mientras que el 
otro transistor entra en saturation y, por tanto, en el no existe esa variacion. Esta es la 
razon basica para que la inecuacion expresada en (2.3-5a) se cumpla de forma que el 
transistor este polarizado con una corriente de emisor constante en lugar de una corriente 
de base constante. La forma de conseguir que el circuito de entrada alcance el punto Q 
deseado se muestra en el Ejemplo 2.3-3 y se analiza en la Section 2.3-3. 

- EJEMPLO 2.3-1 - 

En el circuito de la Figura 2.3-2, V cc = 15 V, R L = 1 kQ y R e ~ 500 Q. Determinese 
el maximo desplazamiento simetrico en la corriente de colector y el punto Q. 

Solution 

La Fecta de carga en continua se dibuja en la Figura 2.3-5. Con el objeto de obtener 
el maximo desplazamiento simetrico se elige la corriente de colector en reposo en el 
centro de la recta de carga. Asi: 

Icq = ^ mA y V C eq ~ ^ 

La corriente de colector cresta a cresta puede alcanzar 10 mA. 
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- EJEMPLO 2.3-2 - 

Determinar el punto de funcionamiento Q que permita obtener el maximo desplaza- 
miento simetrico en la corriente de colector en el circuito de la Figura 2.3-6. 

Solucion 

La ecuacion de la recta de carga para el circuito es 

9 - V C eq + 1 cq (1000 + 200) 

donde se ha supuesto que 200 I EQ % 200 I CQ , esto es a % 1. La ecuacion de la recta 
de carga se dibuja como se muestra. Cuando la tension colector-emisor es cero 
(saturacion), circula la maxima corriente de colector (7,5 mA). 




Figura 2.3-6. Circuito y recta de carga del Ejemplo 2.3-2. 

Asi, para conseguir un desplazamiento simetrico maximo, el punto Q debe ser 
colocado en 3,75 mA con lo que la corriente de pico sera 3,75 mA. Este resultado se 
obtiene suponiendo que la tension de saturacion es cero. El lector puede verificar 
que la solucion no se altera de forma significativa suponiendo que la saturacion 
ocurre cuando v C e, sat = 0,2 V. Si el punto Q se coloca en 3,5 mA el maximo 
desplazamiento simetrico se reduce a 3,5 mA; si el punto Q se coloca en 4 mA el 
maximo desplazamiento simetrico sera nuevamente 3,5 mA. 


- EJEMPLO 2.3-3 - 

Determinar y R 2 en el Ejemplo 2.3-2 para colocar el punto Q en I CQ = 3,75 mA, 
Vceq = 4,5 V. 

Solucion 

El circuito de polarizacion en continua se muestra en la Figura 2.3-7. Para estabilizar 
la corriente en el punto de equilibrio frente a variaciones de ft usaremos la regia 
dada en (2.3-56): 


nPK _ (100X200) 
b 10 10 


2 k Q. 
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Figura 2.3 -7. Circuito de polarizacion 
de c.c. para el Ejemplo 2.3-3. 


Entonces del circuito de polarizacion en continua: 

x 10" 3 + 0,7 = 1,525 V 


V = 

y BB 


( 2000 \ 

( 3 ’ 75 ) l 200 + wo) 


\ 


Conocidas V BB y R b , R i y R 2 pueden determinarse de (2.3-lc) y (2.3-1 d). 

R h 2 kQ 


Ri = 


1 - VbbIVcc 1 - 1 ^ 25/9 


2,41 kQ 


K-, 


R-> = TT^ Rk = 


9 


V BB 1,525 


(2 kQ) « 11,8 kQ 


En la practica se utilizan resistencias de valores estandar. Asi 
R 1 = 2,2 kQ y R 2 = 12 kQ 
Estos valores estandar para R } y R 2 nos conducen a: 


2,2 

14,2 


= 7 ^( 9 ) « 1,4 V 


R _ ( 2 , 2 )( 12 ) 

Rb ~ ~ ’ 


La corriente de reposo resultante es entonces [Ecuacion (2.3-6)]: 


^CQ 


1,4 - 0,7 

(UH200) 


= 3,18 mA 


Asi, debido al uso de resistencias estandar, el maximo desplazamiento es 
3,18 mA, cerca de los 3,75 mA. Como se ha despreciado la tension de saturacion 
es de esperar que el maximo desplazamiento sea algo menor de 3,18 mA. 


2.3-3. Colocacion arbitraria del punto 0 

Como previamente se ha advertido, el punto Q puede colocarse en cualquier punto de la 
recta de carga mediante la eleccion correcta de las resistencias de polarizacion R x y R 2 . El 
circuito de polarizacion en continua puede ser utilizado de forma ventajosa como ayuda 
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para entender el circuito en el proceso de diseno. Una vez elegida R b para conseguir una 
polarizacion estable, toda la informacion que se necesite se puede obtener del circuito 
de polarizacion en continua. Un problema tipico se resuelve en el siguiente ejemplo. 


-- EJEMPLO 2.3-4 - 

En el circuito de la Figura 2.3-6 calcular los nuevos valores de R { y R 2 que 
minimicen la corriente en reposo siministrada por la fuente de alimentacion. 
Supongase que el valor maximo de la serial de entrada es tal que el maximo despla- 
zamiento de la corriente de colector en torno al punto Q es de 1 mA cresta a cresta. 




(« 


Figura 2.3-8. Recta de carga y circuito de polarizacion de c.c. para el Ejemplo 2.3-4. 

Solution 

Con el objeto de tener un margen de seguridad, dejaremos 0,25 mA por encima del 
punto mas bajo esperado en el desplazamiento de la corriente de colector. Asi, 
como se muestra en la recta de carga de la Figura 2.3-8, el punto Q se localiza en 
I CQ = 1 mA/2 + 0,25 mA = 0,75 mA. El circuito de polarizacion en continua es el 
mostrado en la figura. Para elegir R b se ha utilizado el factor de 10 de la regia dada 
para la estabilidad del circuito. Del circuito de polarizacion en continua 


V BB = (0,75)(220)(10 -3 ) + 0,7 = 0,865 V 
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Utilizando (2.3-1 c) y (2.3-1 d): 

R = __ = 22kQ 

1 1 - VbbIVcc 1 - 0,865/9 ’ 

R ‘-k K ‘ m (1 “»- 20 ’ 8kn 

De entre los valores estandar escogemos R 1 = 2,2 kQ y R 2 = 20 kQ (Se elige el 
valor mas proximo inferior de R 2 para no bajar el margen de seguridad ^Por que?) 


Estimacion rapida de las condiciones en reposo de los circuitos con transistores. A menudo 
es util poder hacer una estimacion rapida de la corriente en reposo en un amplificador con 
un transistor. Con el circuito de polarizacion en continua se puede hacer facilmente 
despreciando Rjp. En este caso tenemos que 

, . Kb ~ 0,7 

CQ ~ R e 

Con R e conocido, Vbb se halla mediante el divisor de tension formado por R 1 y R 2 . 
Considerando el Ejemplo 2.3-4, donde R x = 2,2 kQ y R 2 = 20 kQ, entonces 

2 2 0 892 — 0 7 

Vbb ~ ™ (9) = 0,892 V e l co « ——— -— = 0,96 mA 

2,2 4 - 20 w CQ 0,2 

El valor de diseno para I CQ fue de 0,75 mA, pero como hemos despreciado RJP se puede 
esperar que las estimaciones sean altas. 


Sumario 


En este punto haremos un resumen del significado de la recta de carga y del punto de 
funcionamiento. 

Recta de carga. Una vez establecida la recta de carga con R L , R e y V cc en el circuito de 
colector, quedan totalmente definidos todos los puntos de funcionamiento. Esto significa 
que con independencia de la serial que esta presente en la entrada del circuito, la tension 
en el colector y la corriente deben encontrarse en dicha recta de carga; en otras palabras: 
la recta de carga representa todos los puntos de funcionamiento del circuito de colector. 

El disenador elige la ubicacion de la recta de carga de acuerdo con las especificaciones 
impuestas por el amplificador, como se muestra en los ejemplos anteriores. 

Punto de funcionamiento (0. La red de polarizacion R u R 2 y K cc , fija el punto de 
funcionamiento en la recta de carga con el objeto de obtener las especificaciones pertinentes. 
Como vemos en los Ejemplos 2.3-3 y 2.3-4, el punto de funcionamiento puede colocarse en 
cualquier lugar de la recta de carga mediante la eleccion correcta de los componentes de la 
red de polarizacion. 
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2.4. CALCULOS DE POTEWCIA 

En el diseno de amplificadores con transistores se necesita hacer calculos de potencia por 
varias razones. Una es que los amplificadores deben aceptar senales a un nivel de potencia 
dado y suministrarlas a la carga a otro nivel de potencia (generalmente mucho mas 
elevado). Otra razon es que los elementos en un amplificador a transistores tienen 
limitaciones sobre la cantidad de potencia que pueden disipar. Los transistores estan 
especificados de acuerdo con la maxima disipacion de colector permisible; si se excede esta 
especificacion, el transistor puede resultar danado. Las resistencias tambien se especifican 
de acuerdo con la maxima disipacion de potencia, siendo tipicos los valores 0,1, 0,5, 1, 2 y 
10 W. Puesto que el tamano y el coste son proporcionales a la especificacion de potencia, 
siempre tratamos de utilizar la especificacion de potencia mas baja consistente con la 
potencia real que se espera que disipe. Finalmente, la fuente de alimentacion de c.c., que 
proporciona la K cc , es capaz de proporcionar solo una cantidad finLi de potencia que no 
puede ser excedida. En esta seccion se calculara la potencia suministrada por la fuente de 
alimentacion L cc , la potencia disipada en R L y R e , y la potencia disipada en el transistor. 

La potencia media suministrada por cualquier dispositivo lineal o no lineal, o disipada 
por el, es: 


P 



VOm dt 


(2.4-1) 


donde V = tension total aplicada al dispositivo 

I = corriente total que circula por el dispositivo 
T = periodo de una componente variable con el tiempo de V (o de J) 

Si 


e 

donde 
con un 


V = K v + v(t) 
I = L + i(*) 


(2A-2a) 

(2.4-26) 


V av e 7 av son valores medios y v(t) e i(t) son componentes variables con el tiempo 
valor medio nulo, se tendra 


P = - 


[^av + *)][/.v + 1(0] dt 


T 


1 

+ T 


dt + — 


T 1 
hX*) dt + - 


VJ{t) dt 


v(t)i{t) dt 


VI + 

av'av 1 


v(t)i(t) dt 


(2.4-3 d) 
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ya que 




v{t) dt = 0 


(2.4-36) 


por definicion de i(t) y v(t). La Ecuacion (2.4-3a) indica que la potencia media disipada por 
un dispositivo consiste en la suma de la potencia de los terminos de corriente continua 
(media) y de los de corriente alterna. 


Potencia media disipada en la carga. Ahora consideremos el circuito a transistor de la 
Figura 2.3-26. La potencia de c.a. disipada en la carga, P Ly ca , es 


Pl, 



(2.4-4a) 


Suponiendo i c senoidal 


L — I,„, cos cot 


(2.4-46) 


La potencia de c.a. disipada en la carga se convierte en 


Pl. ca — 


1 


T % 

= Pl 


Rrlrm COS 2 COt dt 


T j2 


(1 4- cos loot) dt = 


iLp l 


(2.4-4c) 


La Ecuacion (2.4-4c) se ha trazado en la Figura 2.4-1 como funcion de I cm para el 
amplificador del Ejemplo 2.3-1. Como la potencia aumenta de forma cuadratica con 7 cm , la 
potencia de c.a. maxima se disipa en la carga cuando I cm es maxima. Si se escoge una 
corriente de reposo de colector que de una maxima excursion, 


1 cm , m^x 


= It 


CQ 


P, mW 



0 


Figura 2.4-1. Relaciones de potencia en el 
amplificador en emisor comun del Ejemplo 2.4-i. 
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Entonces la potencia media maxima disipada en la carga es 


(Pl, ca)rr 


%qRl 

2 


Aplicando (2.3-10), tenemos 




VdcR 


CC^L 


ca/mix 


W L + K) 2 


(2.4-5fl) 


(2.4-56) 


Para obtener la maxima potencia disipada en la carga, la resistencia de emisor se hace 
mucho menor que la de carga, o sea, R L > R e . Entonces la excursion de la tension de c.a. 
pico a pico en bornes de R L es aproximadamente F cc , y 

(Pl, ca)tn*x » ^ (2.4-Sc) 

Observese que la disminucion de R e requiere una disminucion de R b [Ec. 2.3-5)], lo 
cual, a su vez, produce una disminucion de la ganancia de corriente (Cap. 6). En la 
practica, para cada grado de estabilidad hay un limite inferior de R e frente a las variaciones 
de p y de la temperatura. Esto se estudiara en el Capitulo 4. 


Potencia media suministrada por Sa fuente de a!imentaci6n. La potencia media suministrada 
por la fuente de alimentation es 


Prr = 


K:c l c dt — ^ 


^ccUcq + 4(0] dt — L CC / C £ 


(2.4-6a) 


La potencia suministrada es constante e independiente de la potencia de serial en el 
supuesto de ausencia de distorsion. Bajo las condiciones anteriores, cuando se escoja I CQ 
para obtener la maxima excursion simetrica. 


— 


ce 2 (R l + R e ) 


De donde 


Vic 


Vic 

- donde R, P R„ 

O D l. e 


(2.4-6 b) 


(2.4-6 c) 


2 (R l + R e ) 2 R l 

Potencia media disipada en el colector. La potencia media disipada en el colector P c es 


1 

Pc = T 

__ J_ 
~ T 


v ce*c dt — 


1 


Wcc (Rl d" Re)tc\i c dt 


^cc4: dt (R l 4 R e ) 


ic dt 


(2A-la) 
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El primer termino es igual a la potencia suministrada por la fuente de alimentacion P cc . 
La segunda integral representa la potencia en corriente continua y alterna disipada en la 
carga, P L , y en la resistencia de emisor, P E . Este resultado es evidente, ya que la potencia 
suministrada por la fuente de alimentacion debe ser igual a la suma de todas las demas 
potencias*: 


Pcc — Pc + Pl + Pe 

La ecuacion (2A-la) puede desarrollarse despues de integrar 


1 


ic dt 


\_ 

T 


(Icq + Km cos Mt ) 2 dt — Icq + 


Luego 


Pc = Pcc - (Rl + *<)I 2 cq ~ + R t ) -f 


(2.4-7 b) 

(2.4-7c) 

(2A-ld) 


La potencia disipada en el colector [Ec. 2A-ld)] se ha dibujado en la Figura 2.4-1. Se ve 
que la disipacion en el colector es maxima en ausencia de serial. 


C, mix 


= PCC ~ (Rl + R eV 2 CQ = 


4 (R l + R e 


4 R, 


(2.4-8) 


En la mayor parte de los circuitos con transistores de baja potencia la energia disipada 
en el circuito de entrada es pequena, de modo que P c representa la disipacion interna total 
del transistor. El valor maximo de P c viene dado siempre por el fabricante y no debe 
sobrepasarse si quiere mantenerse la temperatura de la union dentro de los limites 
admisibles. Esto se estudiara con detalle en el Capitulo 5. 

Es interesante e importante tener en cuenta que la fuente de alimentacion solo suministra 
energia en continua. Sin embargo, la potencia util disipada en la carga es potencia alterna, 
o sea, disipacion resultante de una serial de corriente alterna presente en la carga. Esta 
potencia de alterna es generada en el transistor amplificador y aparece como tercer 
termino de (2.4-7*/). Asi, el aumento de la corriente alterna aumenta la potencia de c.a. 
generada. Esto disminuye la disipacion del colector y aumenta la potencia suministrada a 
la carga (y a la resistencia de emisor, en este caso). 

La maxima disipacion de colector es el doble de la potencia maxima que se puede 
suministrar a la carga. Por tanto, este dispositivo es un amplificador de potencia poco 
eficaz. En buenas condiciones, no deberia disiparse potencia en ausencia de serial. Por 
ejemplo, consideremos que se usa este amplificador en el receptor de un sistema de 
comunicaciones. El receptor esta siempre conectado, pero no se consume potencia a 
menos que exista una senal. La utilizacion del amplificador anterior no resulta economica 
para esta aplicacion. El amplificador clase B estudiado en el Capitulo 5 es un circuito que 
casi no disipa potencia a menos que este presente una serial. 


* Aqui solo hemos tratado la potencia disipada en el circuito de colector. En la practica, como se muestra en 
la Figura 2.3-6, la fuente tiene que suministrar potencia tambien al circuito de polarizacion de base. 
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Rendimiento. La relacion entre la potencia de c.a. disipada en la carga y la potencia 
suministrada por la fuente se define como rendimiento rj del amplificador. 


PL, ca = IL(RJ2) 

Pcc VhJ2R L 


(2.4-9 a) 


El rendimiento maximo se presenta cuando la serial es maxima, ya que P cc es constante 
y Pl, ca aumenta con el aumento de la corriente. Luego 


7 mix 


V?c/%P L 

vk/2R L 


0,25 


R L > Re 


(2.4-96) 


Este tipo de amplificador es muy poco eficaz, y no se utiliza para amplificar o suministrar 
potencia, Se usa, sin embargo, tal como se vera en el Capitulo 5, para amplificar corrientes 
a niveles bajos de potencia (menos de 500 mW). 

La relacion entre la maxima potencia de colector y la maxima potencia de c.a, en la 
carga es 


Pc, mix ^ Vld*R L 

{Pl, ca) m *x ~ Vlcl%R L 


(2,4-10) 


Asi, si utilizamos este tipo de amplificador, para obtener 1 W en la carga sera necesario un 
transistor capaz de trabajar con 2 W de disipacion de colector. Esto representa un gran 
derroche y esta relacion puede reducirse notablemente (hasta 1/5) si se utiliza un amplifica¬ 
dor clase B. Esta configuration se estudiara con detalle en el Capitulo 5. 


- EJEMPLO 2.4-1 - 

Para el circuito del Ejemplo 2.3-1, calcular la potencia suministrada por la fuente de 
alimentacion de colector, las potencias disipadas en las resistencias de carga y de 
emisor, la potencia disipada en el transistor y el rendimiento de funcionamiento. 

Solucidn 

La potencia suministrada por la fuente de alimentacion de colector es 

Pcc = VcJcq = (15X5 x 10- 3 ) = 75 mW 

La potencia disipada en las resistencias de carga y de emisor (suponiendo una serial 
senoidal) es 

P L + P E ~ Icq (Pl + PJ + J. jj 4 2 M(*l + K) dt 
= ( r l + /y^/c<2 + j 


(5 x 10 

(P L + P E ) mix = (1,5 x 10 3 ) (5 x 10- 3 ) 2 + ---- 


= 56,25 mW 
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La potencia disipada en el transistor varia con la corriente alterna de colector. 
Utilizando (2A-ld) 

P C = V CC I C Q * (R L + *e)I 2 CQ ~ (R L + K) y 
= lVcc- (Rl + R'VcqVcq - (*L + Re) Y 

= v ce i cq - (R l + RJ Y 

= (37,5 x 10" 3 ) - I 2 cm 

Observese que la maxima disipacion de colector se presenta en ausencia de senai 
de c.a. 

P c, mix = 37,5 mW 

El rendimiento es 

„ = tf m R L = 4 x 10 3 = 10* 

Pcc VccPcq (2X15X5. x JO" 3 ) 150 cm 

Observese que el rendimiento es 16,7 por 100 para / cmirn4x . Este valor es menor 
que el 25 por 100 [Ec. (2.4-9)] porque R e no es despreciable en este amplificador. 
Los resultados se han dibujado en funcion de I cm en la Figura 2.4-1. 


2.5. CONDENSADOR DE DESACOPLO INFINITO 

La resistencia de emisor R e es necesaria para obtener la corriente de reposo de emisor 
deseada. Sin embargo, la inclusion de R e hace que la amplificacion disminuya a frecuencias 
no nulas. Por tanto R e es un elemento que necesitamos en su pleno valor para la c.c. pero 
que seria preferible tener un cortocircuito para la c.a. Esto puede conseguirse conectando 
un condensador en paralelo con R e , como se indica en la Figura 2.5-1. En esta seccion, 
para evitar la influencia de la frecuencia, se supone que el condensador tiene una capacidad 
infinita; entonces el emisor esta al potencial de masa para todas las senales de c.a. El efecto 
de un condensador finito sobre la respuesta del amplificador se estudia en el Capitulo 9. 

El punto de reposo de este circuito se halla igual que antes ya que, para la corriente 
continua, el condensador se comporta como un circuito abierto. La recta de carga en 
continua se ve en la Figura 2.5-2. 

Ahora tenemos una situacion analoga a la de la Seccion 1.5, donde deben satisfacerse 
las condiciones de continua y alterna. Para senales de c.a. la impedancia del circuito 
colector-emisor no es R L + R e como en la Seccion 2.3, sino simplemente R L debido a que 
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Figura 2.5-1- Amplificador en emisor comun 
con condensador de desacoplo de emisor. 



Figura 2.5-2. Recta de carga c.c. del amplificador 
en emisor comun. 


el condensador cortocircuita R e para todas las frecuencias. Luego hay que construir una 
recta de carga en alterna con pendiente — 1 /R L . Entonces la recta de carga en alterna sera 
la zona de trabajo de las senales de c.a., y debera pasar por el punto de reposo, ya que 
cuando la serial de c.a. se hace cero, la zona de trabajo debe reducirse al punto de reposo.. 
Situemos el punto Q de modo que se obtenga una excursion simetrica maxima. Se ve 
graficamente en la Figura 2.5-3. 

La ecuacion de la recta de carga en alterna es 



Figura 2.5 -3. Rectas de carga c.c. y c.a. del amplificador de la Figura 2.5-1. 
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que puede escribirse i c = i c + / C(2 , etc., 

ic ~ Icq = p - ( v ce ~ ^c£q) (2.5-1) 

k l 

El valor maximo de i c se presenta cuando v CE = 0 

ic. max = Icq + ^ (2-5-2) 

k l 

Para obtener la excursion simetrica maxima, el punto Q debe estar situado en el centro de 
la recta de carga en alterna de mo do que 

*C, mdx = 2I C q (2.5-3) 

Sustituyendo en (2.5-2) nos da 


V 

2/ cc = r CQ + -j& 

e la = (2-5-4) 

El punto de reposo Q [Ec. (2.5-4)] esta situado en la recta i c R L = v CE que pasa por el 
origen. Su interseccion con la recta de carga en continua da el punto de reposo para una 
excursion simetrica maxima, como se indica en la Figura 2.5-3. Para calcularlo se traza 
primero la recta de carga en continua, luego la recta i c R L = v CE que pasa por el origen, 
que determina el punto de reposo Q. La recta de carga en alterna se traza pasando por el 
punto de reposo y con pendiente — 1 jR L . Las condiciones de funcionamiento deben 
elegirse de modo que no se supere la disipacion maxima de colector. 

Observese que el punto de reposo optimo tambien puede obtenerse analiticamente 
sustituyendo (2.5-4) en la ecuacion de la recta de carga en continua 

^cc = Vceq + IcqWl + K) (2-5-5) 

V cc 

Entonces I CQ (para la excursion simetrica maxima) = —-- (2.5-6a) 

2R l + R e 

Esta importante ecuacion de diseno se puede poner en forma facil de recordar observando 
que la carga de c.a. en el circuito colector-emisor es R Cdi = R L mientras la carga de c.c. es 
^ cc = r l + R e , Cuando se utilizan estas definiciones (2.5-6 a) se convierte en- 

(2.5-66) 


C£C 2 + RJR l 


Icq = 


Vr. 


+ R, 


1/ _ 


y 


i + RcJK* 


(2.5-6 c) 
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Solution 

En la Figura 2.5-5 se han trazado las rectas de carga en continua y alterna. 
Utilizamos (2.5-66) con R ca = 1 kQ y R cc = 1,5 kQ: 


*CQ 


15 

2,5 k Q. 


6 mA 


y 


Vr , 


15 

1 + 1,5/1 


6 V 


La maxima excursion de la corriente de cresta de colector es pues 


I cm = 6 mA 


- EJEMPLO 2.5-2 - 

Utilizando el punto optimo Q hallado en el Ejemplo 2.5-1, calcular R { y R 2 en el 
circuito de la Figura 2.5-6 a. 

Solucion 

Hacemos uso del factor 10 de la regia empirica para la estabilidad de polarizacion, 
por lo que 




PR* 

10 


(100X0,5 kO) 
10 


5 kfi 


Entonces, por el circuito de polarizacion de c.c. de la Figura 2.5-6 b 


+ 15 V 






Figura 2.5-6. Ejemplo 2.5-2: (a) circuito; ( b) circuito de polarizacion de c.c. 
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V BB = (6 mA)(0,55 kQ) + 0,7 = 4 V 


R* 


5 kQ 


R ' 1 “ VbbIVcc 1 - fs 


= 6,8 kQ 


y = *> 7^ = ( 5 kQ X^) = 18 > 75 

Empleando valores estandar, tenemos: 

R j = 6,8 kQ = 18 kQ 


2.6. CONOE^SADOR DE ACOPLAMIEMTO INFINITO 

Frecuentemente la resistencia de carga debe acoplarse para corriente alterna al transistor 
de modo que no circule corriente continua a traves de la carga. Generalmente esto se 
consigue intercalando un condensador de acoplamiento entre el colector y la carga, como 
se indica en la Figura 2.6-1. Este condensador sirve para bloquear la corriente continua 
mientras permite el paso de las frecuencias de la serial. El efecto de este condensador sobre 
las caracteristicas de frecuencia de amplificador se estudiara en el Capitulo 9. En esta 
seccion se calcularan las condiciones de maxima excursion simetrica de la corriente de 
colector suponiendo C c infinito. 

La ecuacion de la recta de carga en continua es 

V cc = i c (R c + * e ) + i> C£ (2.6-1) 

y, observando que R L y R e estan en paralelo vistos desde el terminal de colector, tenemos 
la ecuacion de la recta de carga en alterna 

*c — 7 cq = ^ ( v ce ~ Vceq) (2.6-2) 

La resistencia que determina la pendiente de la recta de carga en alterna es la vista por el 
colector para las frecuencias de la serial, R ac = R L || R c . 

Como (2.6-2) es similar a (2.5-1), puede utilizarse el mismo procedimiento para 
determinar el punto de reposo que da una excursion simetrica maxima. Por consiguiente 
la interseccion de (2.6-1) con la recta 


L r — 


R c + Rl 

R.Rr 


»ce = 


R„ 


(16-3) 


determina el punto de reposo para una excursion simetrica maxima. (La interpretacion 
grafica de estas tres ecuaciones es la misma que la de las curvas de la Figura 2.5-3.) La 
corriente dc reposo puede calcularse combinando (2.6-1) y (2.6-3). Esto da 
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^cc ~ 'c R c + R e + 




R, 


R, 


- ic(R cc + Rc 


y en el punto de reposo, Q ? 


(16-4) 


La corriente alterna senoidal maxima de colector con estas condiciones de polarization es 


l = 


Y cc 


R c + R e + RlRJ(Rl + R c 


cos cot 


y la corriente maxima en la carga R L sera 


(2.6-5) 


R r 


l / = 


v cc 


(Rc + R l) (Rc + Re + R L R c /(R L + /JJ) 


cos cor 


( 2 . 6 - 6 ) 


Este calculo se ha obtenido algebraicamente, sin utilizar el metodo grafico descrito 
anteriormente. Esto es debido a que hemos supuesto que el transistor es un amplificador 
lineal dentro de la gama de tensiones y corrientes consideradas. El metodo grafico junto 
con el analisis es aconsejable por proporcionar una vision fisica del funcionamiento del 
sistema. Por ejemplo, en un problema de diseno, una mirada al diagrama adecuado 
indicara, a menudo de forma inmediata, los efectos de las variaciones en los parametros, 
que frecuentemente se pierden de vista en una ecuacion. 


- EJEMPLO 2.6-1 - 

En la Figura 2.6-1, V cc = 15 V, R c = 1 kfi, R e = 500 Q, y R L = 1 kQ. Hallar el 
punto de reposo y la excursion simetrica maxima de la corriente de colector. 

Solution 

En la Figura 2.6-2 se han trazado las rectas de carga en continua y alterna. El punto 
Q se obtiene mas facilmente de (2.6-4) con j R ca = 500 Oy ^ cc = 1,5 kQ. 



Figura 2.6-1. Amplificador con car¬ 
ga acoplada en c.a. 
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y Vceq = IcqR ca = (7,5X0,5) = 3,75 V 

La maxima corriente senoidal de cresta de c.a. de colector es I cm = 7,5 mA. 


- EJEMPLO 2.6-2 - 

Si en el Ejemplo 2.6-1 la resistencia de emisor esta desacoplada, hallar el punto Q, la 
maxima excursion de la corriente de cresta de colector y y R 2 (Figura 2.6-3 a). 

Solution 

A consecuencia de la corriente de entrada z f , cada una de las corrientes de base, de 
colector y de emisor consiste en una pequena serial proporcional a i { y la corriente 
c.c. de reposo. Como la resistencia de emisor esta desacoplada, la corriente de emisor 
de pequena serial circula por R e . La corriente de reposo se puede obtener ya sea 
graficamente o bien resolviendo (2.6-1) y (2.6-3) simultaneamente como sigue: sustituir 
en (2.6-1) para obtener 


15 = v CE + I500z c 

Puesto que la carga de c.a. vista por el colector es {R c || R L ) + R e (2.6-3) sera 
v ce = 1^00 i c . Asi pues I CQ = 6 mA y la maxima excursion de la corriente de cresta 
de colector es I cm = 6 mA. Las resistencias de polarizacion R { y R 2 se calculan como 
antes utilizando el circuito de polarizacion de c.c. 




pk = rnirn 

10 10 


2,5 kQ 
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2.7. SEGUIDOR DE EMISOR 

El circuito de la Figura 2.7-la representa la configuration de colector comun, o seguidor 
de emisor (EF). El termino seguidor se refiere al hecho de que, como se vera, la tension de 
salida «sigue» muy de cerca a la tension de serial. 

Ai igual que antes, la red de polarization se reemplaza por su equivalente Thevenin 
obteniendose el circuito de la Figura 2.7-1/?. La recta de carga en continua de este circuito 
tiene una pendiente de — \/R e y se indica en la Figura 2.7-2. 
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FSflura 2.7-2. Recta de carga y escala auxiliar de la tension de salida para seguidor de emisor. 

Para este circuito, la aplicacion de la segunda ley de Kirchhoff (de tensiones) al bucle 
emisor-colector da la ecuacion 


K:c ~ V CE V E 

Por tanto v E = V cc — v CE (2.7-1) 

Como V cc es el punto en el que la recta de carga en continua corta al eje v CE> se puede 
construir facilmente una escala de v E como se ve en la Figura 2.7-2. Si el punto Q de 
reposo se situa en el centro de la recta de carga (en I CQ = V cc /2R e ), la excursion de la 
tension de salida sera simetrica, variando desde v E = 0 hasta v £ = V cc . 

Escribiendo la segunda ley de Kirchhoff del bucle base-emisor, tenemos 

V B = V BE + V E ( 2 - 7 - 2 ) 

Si la variacion con el tiempo de v BE es despreciable, tendremos 

V BB a V E + 0,7 

y v, * v e (2.7-3) 

de modo que la tension de salida «sigue» a la senal. 
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Flgura 2.7-3. Seguidor de emisor con carga de c.a.: (< 2 ) circuito; ( b ) rectas de carga. 


Generalmente, la resistencia de carga esta acoplada en alterna al emisor, como se 
indica en la Figura 2.7-3<z Las correspondientes rectas de carga de c.c. y c.a. se han 
trazado en la Figura 2.7-36. Como antes, la maxima excursion simetrica de la tension de 
salida tiene lugar cuando el punto Q esta situado donde la ecuacion 


_ R e + R L 

R e R 


U CE 

R„ 


(2.7-4) 


corta a la recta de carga de corriente continua. La recta de carga de corriente alterna se 
traza pasando por este punto y con una pendiente igual a — 1 /R ca . La amplitud de la 
tension alterna en bornes de la carga es V CEQ . La amplitud de la corriente de colector es / CQ . 

Observese que al estudiar el seguidor de emisor hemos realizado los mismos calculos 
que al considerar los circuitos amplificadores de emisor comun de las Secciones 2.5 y 2.6. 
Elio es debido a que en los circuitos de emisor y colector circula, aproximadamente, la 
misma corriente. Por consiguiente, en el circuito colector-emisor, R e y R c son intercambia- 
bles. La diferencia es que, cuando la salida se toma del emisor, v e & v if mientras que 
cuando se toma del colector, i L « h fe i r La amplification en pequena serial y las 
caracteristicas de impedancia de este circuito se estudiaran en el Capitulo 6. 


- EJEMPLO 2.7-1 - 

Considerese el circuito de la Figura 2.7-4. Hallar los valores de R x y R 2 que dan la 
maxima excursion simetrica de salida. 

Solucidn 

El calculo de la red de polarizacion R x — R 2 para el seguidor de emisor se asemeja 
al del amplificador en configuracion de emisor comun. La corriente en reposo se 
halla por (2.6-4) G,Por que se aplica aqui esta ecuacion?): 

, ^cc .. _21_ = 10 mA 

cc R cc + R ca (1,5 kfi || 1 kfi) + 1,5 kfi 
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El punto Q y las rectas de carga estan representados en la Figura 2.7-5 a. El lector 
debe cerciorarse de que comprende como se ha construido la escala de v L . Por las 
curvas se ve que v T tiene una maxima excursion cresta a cresta de corriente alterna 
de 12 V. 


> V rr = 21 V 


0 = 100 
X C c 00 




1,5 kQ PlkQ v L 



Figura 2.7"4. Seguidor de emisor con 
recta de carga en c.a. y red de polarizacion. 


Recta de carga c.c.; pendiente = 


12 18 21 24 


21 15 



-0.7 V 


l EQ ss 10 mA 


(b) 


Figura 2.7-5. Ejemplo 2.7-1: (a) rec¬ 
tas de carga; (7?) circuito de polarizacion. 
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I 


Para la estabilidad de polarization elegimos 

jJRe (100)(1,5 kQ) 

Rh = 


= 15 kQ 


10 10 
Por el circuito de polarization de c.c (Fig. 2.7-56). 

V BB = (10)(1,65) + 0,7 = 17,2 V 


Luego 


R i = 


R k 


15 


1 - Vbb/Vcc 1 - 17,2/21 


= 82,9 kQ 


R, = R k = 15 4^- = 18,3 kQ 


_cc 

Vbb 


17,2 


Los valores estandar que se deben utilizar son 

R j = 82 kft = 18 


Generalmente sera necesario construir un solo amplificador y no nos importaran los 
cambios del punto Q con las variaciones de p debidas a los cambios o sustituciones del 
transistor. En este caso se podra eliminar R l en la Figura 2.7-4. La Figura 2.7-6 muestra el 
seguidor de emisor de la Figura 2.7-4 con 7^ suprimido. Esto es lo que se llama polarizacion 
por inyeccion de base . 

Vamos a hallar R 2 de manera que v L pueda experimentar una maxima excursion 
simetrica. Esto se puede hacer utilizando el circuito de polarizacion de c.c., pero en su 
lugar seguiremos un procedimiento algo diferente. Primero determinamos el circuito 
Thevenin equivalente hacia la base, o sea mirando a la base en AA '. La parte en c.c. del 
circuito vista desde AA' esta ilustrada en la Figura 2.7-7. . 

La aplicacion de la segunda ley de KirchhofT da 

V B = 

o v B = 0,7 + (1 + p)i B R e (2.7-5) 



Figura 2.7-6. Seguidor de emisor con po¬ 
larizacion por inyeccion por base de c.c. 
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A 



_i_ Figure 2.7-7. Parte en c.c. del seguidor de emisor de la 

A' Figura 2.7-6. 


o 

+ 




O 


0,1 V 



a + m e > v E 


Figura 2.7-8. Circuito equivalente hacia el terminal de base. 







+ 


Figura 2.7-9. Circuito de c.c. equivalente completo 
para polarization por inyeccion por base. 


El circuito descrito por (2.7-5) esta representado en la Figura 2.7-8. Este es el circuito 
Thevenin equivalente deseado mirando desde la base del transistor. 

Volvamos ahora a la Figura 2.7-6. Haciendo uso del equivalente Thevenin, introducimos 
^2 y Vcc> como muestra la Figura 2.7-9. 

En este ejemplo, V cc = 21 V, V BQ = 15,7 V, R e = 1500 £2 y /? = 100. 

Asi 


y 


^bq 

r 2 


15 


* e (l + Pi 


Vcc 


BQ 


(1500X101) 
21 - 15,7 


l BQ 


10 ' 


100 fiA 
53 kQ 


(En la practica se usara un valor estandar de 56 k£2.) 

Observese que si R 2 = 53 k£2 y si el transistor se reemplazase por otro, en que p fuese 
50 en lugar de 100, por lo que i? £ (l + ji) x 75 k£2, se tendria 


(Vcc ~ 0,7)IX(1 + ffl 
R 2 + R e ( 1 + p) 


12 V 
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en lugar de 15 V. En consecuencia, la maxima excursion simetrica cresta a cresta en estas 
condiciones se reducira. 

Un resultado interesante de este analisis es que la resistencia de emisor vista desde el 
terminal de base aparece como /? e (l + /?), que es una resistencia mucho mayor. En el 
circuito de polarization de c.c. utilizando hasta este ejemplo hemos hallado que la resistencia 
de base R b visto desde el terminal de emisor era R b /( 1 + /?), que es una resistencia mucho 
menor. Estos detalles se aplicaran ventajosamente en el Capitulo 6, en que se consideran 
circuitos equivalentes de pequena serial. 

2.7-1. Seguidor de emisor en saturation 

El seguidor de emisor basico esta representado en la Figura 2.7-10. Cuando funciona en la 
region activa, un aumento de la corriente de base i B es causa de que aumenten las 
corrientes de colector y de emisor y de que disminuya la tension colector-emisor. Tal 
funcionamiento continua hasta que el transistor sale de la region activa y entra en la 
region de saturacion (Fig. 2,2-7). Si i B aumenta mas poniendo al transistor en plena 
saturacion, la corriente de colector deja de aumentar y luego disminuye, anulandose y 
haciendose despues negativa. Cuando i c = 0, la corriente de base es igual a la corriente de 
emisor, y por la Figura 2.2-6. 


v CE = V T In — i c = 0 (2.7-6) 

Cuando i c es negativa, el transistor esta en plena saturacion y para valores suficiente- 
mente grandes de i B , v CE puede anularse e incluso hacerse negativa. En la Figura 2.2-6 
vemos que 


i c = --— cuando v rF = 0 

C 1 + h FC /h FE CE 

Ahora, puesto que 

l c “h is = i-E 

sustituyendo (2.7-7) en (2.7-8) vemos que la relacion entre i c e i E es 

ic _ ^FE 


(2.7-7) 


(2.7-8) 


(2.7-9) 


a 






T K cc 


Figura 2.7-10. El seguidor de emisor para el Ejemplo 2.7-2. 
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Asi pues, cuando v CE = 0, i c es apreciablemente mayor que i E . 

Si i B se incrementa mas aun la razon i c /i B tambien aumenta y se aproxima a 

^=-1 (2.7-10) 

‘b 

Sustituyendo (2.7-10) en (2.2-176), encontramos que, como i B sube la tension colector-emisor 
se aproxima a 


U CE 


- -y T 


(2.7-11) 


l FE 


En el ejemplo que sigue se dan algunos resultados numericos. 


EJEMPLO 2.7-2. EL SECU1D0R DE EM1S0R EN SATURACION 


En la Figura 2.7-10 sean R e = 10 kft, V cc = 3 V, h FE = 50 y h FC = 0,1. (a) Hallar el 
valor de l B que producira v CE = 0 y determinar i c e i E en estas condiciones. (b) 
Calcular / £ , / B y u C£ cuando i c = 0. (c) Calcular l; C£ cuando / B llega a ser 
extremadamente grande. 

SoluciOn 

{a) Cuando v CE = 0 V, i E = K cc //? e = 0,3 mA. Por (2.7-7) tenemos para u CE “ 0 v 
/• 1 1 


i B 1 + ^fcI^fe 1 H " 1/500 
Como / B + / c = z £ , tenemos 

i.( i + fj = /. 

1"3 


-1 + 2 x 10“ 


De donde 
Por tanto 


0,3 x 10- 

i B = -- . = 150 mA 

5 2 x 10" 3 

i r « — 150 mA 


Observese que la corriente del colector es negativa. 

(6) Cuando z c = 0, 

u c£ = V T In — = V T In 1 + = V T In 11 % 62 mV 


La corriente de emisor (que es igual a la corriente de base puesto que i c = 0) es 
• • Vcc ~ VcE « 0,3 mA 
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Una variation de la corriente de colector de —150 a 0 mA da por resultado an 
cambio despreciable de i E , puesto que el transistor permanece en saturation. 

(c) Usando (2.7-11) da 

v CE = - V T In hfE + 1 = -25 In 1,02 mV % -0,5 mV 

"FE 
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PROBLEMAS 

En todos los casos han de dibujarse las rectas de carga correspondientes y, siempre que sea posible, 
los problemas deben resolverse graficamente. 

2.1- 1. La union emisor-base de un transistor de silicio pnp en configuration de base cornun puede 

representarse aproximadamente como una fuente de tension de 0,5 V en serie con una 
resistencia de 10 Q. y un diodo ideal (Figs. 2.1-1 y 2.1-3). Hallar V BEQ para R e = 1000 Q. y 
10 kQ y V EE — 6 V. 

2.1- 2. Repetir el Ejemplo de 2.1-1 con V im = 2 V. 

2.2- 1. El factor de amplification de c.c. p para un transistor hipotetico viene dado por 

p = mi c e- 6(i <- w 

(a) Calcular h fe . 

(b) Representar h fe y p en funcion de i c . 

2.2- 2. Escribir las ecuaciones de Ebers-Moll en terminos de la corriente en los terminales y de- 

mostrar que 

i c = a F i E - (1 - a F a R )l C0 (e y K iy T - 1) 
h = a n‘c + (1 - a f*«) / Eo( el/ ' c,l ' r ~ 1) 

2.2- 3. Representar i c en funcion de v CB utilizando los resultados del Problema 2.2-2 si a F = 0,99, 

ct R = 0,01 e I co = 1 pA. 

2.2- 4. (a) Utilizando (2.1-3), demostrar que 


4 - + 


1 - a 
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La ecuacion anterior solo es valida en la region activa. Con elevadas tensiones colector- 
emisor la ecuacion se convierte en 

Ic = Vb +- — - 

a 

1 ~ 1 - {V CE iBV CH J 

[b) Hallar el valor de V CE , donde I c pueda ser infinito. Esta tension se llama tension de ruptura 
de emisor comun , BV CE0 \ n varia entre 2 y 4 en el silicio. 

(c) Hallar la tension BV CE0 cuando /„ = 1 mA, ft = 100, I CB0 = 0,1 ^A, BV cbo = 20 V y n = 3. 

2.2- 5. Verificar la Ecuacion (2.2-17). 

2.2- 6. En la Figura 2.2-4<a sean V cc = 10 V, R c = 500 ft, R b = 10 kft, V BB = 5,7 V, h FE = 100 y 

h FC = 0,01. Suponiendo V BE = 0,7 V aunque el transistor pueda estar saturado, hallar v CE . 

2.2- 7 . En el circuito de la Figura P2.2-7 hallar I B para obtener la misma v CE que en el Problema 2.2-6. 


500 Q 

' 10 V 

Figyra P2.2-7. 

2.2-8. En la Figura P2.2-8 calcular (a) I c en saturacion y ( b ) I B en saturacion; (c) hallar v CE y volver a 
comprobar el resultado de la parte (a). 




2.2- 9. Se supone que el transistor de la Figura P2.2-8 es un transistor Schottky como el descrito en 

la Seccion 2.2-2. Utilizar el modelo de la Figura 2.2-11 y calcular (a) I { e I 2 y (b) la corriente de 
base 4 , la corriente por el diodo I D y la corriente de colector I c . 

2.3- 1. Hallar el punto Q del amplificador de la Figura P2.3-1 para (a) R b = 1 kft y {b) R b = 10 kfl. 
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2.3.2. Para el amplificador de la Figura P2.3-2 hallar R { y R 2 de modo que ^CEQ ^ 5 V. La corriente 
en reposo I Cq debe variar, pero no mas del 10 por 100 cuando p varia de 20 a 60. 



Vbeq = 0,7 V 
20 < p < 60 


Figura P2.3-2. 


2.3- 3. Para el amplificador de la Figura P2.3-2 (ft — 100) hallar nuevos vaiores de R i y R 2 que 

permitan la maxima excursion simetrica de z c . 

2.3- 4. Para el amplificador de la Figura P2.3-2 (ft = 100) hallar nuevos vaiores de R { y R 2 que 

minimicen el consumo de corriente de la fuente de alimentacion. Suponer una serial de 
entrada tal que la maxima excursion de la corriente de colector sea de 10 mA cresta a cresta 
alrededor del punto Q . 

2.3- 5. (a) Hallar el punto Q para el circuito de la Figura P2.3-5. 

[b) Se conecta otro transistor del mismo tipo en el mismo circuito. ^Cual es la minima p que 
puede tener el nuevo transistor si la corriente en reposo del colector no cambia mas del 
10 por 100? 



Figura P2.3-5. 
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2.4-1. Para el amplificador del Problema 2.3-2 calcular la potencia en reposo [a] suministrada por la 
bateria y (b) disipada en R lt R 2 , R e , R c y en la union del colector. 

2.4.2. (a) En el circuito de la Figura P2.4-2 hallar V BB para la maxima excursion simetrica de 
colector. Calcular el rendimiento en estas condiciones. 

(b) Repetir la parte (a) suponiendo que el transistor se satura en F ct - sat = 2 V. 



2.4- 3. En el circuito de la Figura P2.4-2, V BB = 1,2 V y p = 20. Hallar la maxima excursion 

simetrica posible de colector y el rendimiento. 

2.5- 1. (a) Hallar R { y R 2 para que I CQ = 10 mA en la Figura P2.5-1. 

(b) Hallar la maxima excursion simetrica posible de colector con estos valores de R y y R 2 . 

(c) Dibujar las rectas de carga en c.c. y c.a. marcando todos los puntos de intersection. 

(</) Representar graficamente las maximas formas de onda no distorsionadas de i c y v CE 
siendo /. senoidal como se muestra. 


v — 07 v 

y BEQ v 

p = 100 


C e - oo 


Figura P2.5-1. 

2.5- 2. En la Figura P2.5-1 sean R { = 1,5 kfl y R 2 ~ 10 kfl. Repetir el Problema 2.5-1. 

2.5- 3. En la Figura P2.5-1 sean R { = 10 kQ y R 2 — 1,5 k£l Repetir el Problema 2.5-1. 

2.5- 4. En la Figura P2.5-1 hallar R y y R 2 para la maxima excursion simetrica posible de la corriente 

de colector. Especificar el punto Q en estas condiciones y repetir las partes (c) y (d) del 

Problema 2.5-1. 

2.5- 5. En la Figura P2.5-1 la maxima excursion requerida de la corriente de colector es 10 mA cresta 

a cresta. Con el fin de reducir la demanda de corriente sobre la fuente de alimentacion, I CQ 
debe ser lo mas pequena posible. Especificar el punto Q y los valores necesarios de R y y R 2 
suponiendo que el transistor esta en corte con i c = 0. 


Az 
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2.6-1. Hallar R l , R 2 , R c y R e para que en el circuito de la Figura P2.6-1 pueda circular una corriente 
alterna de 4 mA de cresta en la carga de 100 O. Observese que la solution no es unica. 


> 

llOOQ 

Figura P2.6-1. 

2.6-2. (a) Con referencia a la Figura P16-2, hallar R i y R 2 , para la maxima excursion simetrica 
posible de la corriente de carga. 

0 b ) Dibujar las rectas de carga de c.c. y c.a. 

(c) Representar la maxima i L no distorsionada. 
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2.7-1. ( a ) Hallar la maxima excursion simetrica posible de v L en la Figura P2.7-1. 
(b) Representar la forma de onda de v L suponiendo entrada senoidal. 



2.7-2. Hallar el punto Q y la maxima v L simetrica en la Figura P2.7-2. Trazar todas las rectas de carga. 



2.7.3. En la Figura P2.7-3 hallar R 2 para que I CQ = 5 mA. Representar la maxima v L no distorsionada 
en este valor de Icq- 
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2.7-4. Con referenda a la Figura P2.7-4. 

(a) Si u t = 0, hallar v c . 

(b) Si v i ; = —3 V c.c., hallar v c . 

(c) Hallar v i para v c = 2,5 V. 

(d) Hallar v c y v i para el corte y la saturation. 

(i e ) Representar v c en funcion de v t para — 6 < v t < 6. Esta es la caracteristica de transferencia 
del amplificador. 


v i 


2 



Ffigura P2.7-4. 


2.7-5. (a) Representar las caracteristicas CB (i c en funcion de u CB ) del transistor de la Figura P2.7-5. 

(b) Hallar el punto Q y dibujar las lineas de carga en continua y alterna sobre las caracteristicas 
de base comun. 

(c) Hallar la maxima v L simetrica. 



Figura P2.7-5. 


2.7-6. En la Figura 2.7-10 sean R e = 1 k£2, V cc = 10 V, h FE — 200 y h FC = 0,01. 
(a) Hallar i B para que v CE = 0. Determinar i c e i E en estas condiciones. 

(Z>) Calcular v CE cuando i B -► oo. 

(c) Calcular v CE> i Ei i B cuando i c = 0. 



El transistor de efecto 

de campo 


CAPITULO 


INTRODUCCION 

Otro tipo de transistor que es particularmente adecuado para utilizarlo en circuitos integrados 
es el transistor de efecto de campo (FET), que se fabrica en dos tipos, el de efecto de campo 
de union (JFET) y el de efecto de campo metal-oxido-semiconductor (MOSFET). En 
terminos muy amplios, el FET difiere del transistor de union estudiado en el Capitulo 2 en 
que es un dispositivo sensible a la tension que tiene una impedancia de entrada extremadamente 
alta (tanto como 10 14 Q) y una impedancia de salida relativamente alta. El FET encuentra 
aplicacion en los circuitos digitales y analogicos como amplificador o como conmutador. 

La importancia del FET es consecuencia de cuatro de sus propiedades: 

1. Su tamano fisico; el MOSFET es tan pequeno comparado con el transistor de 
union bipolar (BJT) que ocupa solo el 20 6 30 por 100 del area de chip que 
ocuparia un tipico BJT. Por lo tanto, los MOSFET pueden alcanzar densidades de 
empaquetamiento muy elevadas en un Cl, y se utilizan ampliamente en muy alta 
escala de integracidn (VLSI). 

2. En una parte de su rango de operation se comporta como una resistencia controlada 
por tension y ocupa un area de chip mucho menor que la correspondiente resistencia 
integrada. 

3. Tiene una resistencia de entrada extremadamente alta y una pequena capacidad 
de entrada. Esto significa que la constante de tiempo, r = /£ in C in , del circuito de 
entrada es lo bastante grande como para permitir que la carga almacenada en la 
pequena capacidad de entrada permanezca el tiempo suficiente para que el dispositivo 
pueda ser utilizado como un elemento de almacenamiento en circuitos digitales. 

4. Tiene la capacidad de disipar altas potencias y conmutar grandes corrientes en 
menos de un nanosegundo: mucha mas rapidez que la actualmente alcanzable 
utilizando el BJT. 

Tener las tres primeras de estas propiedades disponibles en un unico dispositivo 
significa que pueden incluirse varios circuitos con diferentes funciones en un chip de silicio 
que contenga solo MOSFET. 
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La cuarta caracteristica capacita al FET para ser usado como un interruptor de alta 
potencia y alta frecuencia. 

Otra ventaja de los MOSFET en los circuitos digitales, cuando se utilizan en conexion 
complementaria (CMOS) (vease la Seccion 3.7), es que la disipacion de potencia en reposo 
es esencialmente nula en frecuencias bajas. En este capitulo estudiaremos el funcionamiento 
del FET como amplificador y como conmutador y, cuando sea pertinente, lo compararemos 
con el BJT. 


3 . 1 . introduccion a la teoria de mmmmMimm del jfit 


El JFET esta representado esquematicamente y con su simbolo en la Figura 3.1-1. El 
dispositivo consta de una capa delgada de material de tipo n con dos contactos ohmicos, 
la fuente S y el drenaje D , conjuntamente con los dos contactos rectificadores, llamados 
puertas G Si se coloca una tension positiva v DS entre drenaje y fuente, los electrones 
circularan desde la fuente al drenaje. El camino de conduction entre drenaje y fuente se 
llama canal . Tambien se fabrican JFET de tipo p en que el canal es de tipo p y las puertas 
son del tipo n. 

Para explicar el funcionamiento de este dispositivo supongamos que la fuente y las 
puertas estan a potencial de masa (tierra). Ahora estudiemos el efecto de aplicar un 
pequeno potencial positivo al drenaje. Puesto que hay una tension positiva entre drenaje y 
fuente, los electrones fluiran desde la fuente hasta el drenaje (el flujo de corriente es de 
drenaje a fuente). Observese que fluye una corriente despreciable entre la fuente (o drenaje) 
y puerta ya que el diodo formado por la union canal-puerta esta polarizado inversamente. 
La intensidad de la corriente que circula desde drenaje a fuente depende de la tension 
drenaje-fuente v DS y de la resistencia del material n existente en el canal. Esta resistencia es 
funcion del dopado (impurificacion) del material n y de la anchura, longitud y espesor del canal. 

Cuando se aumenta la tension del drenaje v DS , aumenta la tension del canal y, puesto 
que las puertas estan a un potencial nulo fijo, el diodo pn formado por la union puerta-canal 
es polarizado aun mas inversamente. Veamos lo que sucede en el canal cuando esto 
ocurre. La Figura 3.1-2 muestra un diodo polarizado en sentido inverso. Inicialmente los 
huecos del material p fluyen hacia el terminal negativo de la bateria, y los electrones del 
material n fluyen hacia el terminal positivo de la misma. El resultado de ello es la 
formation de una region central de longitud /, que esta carente o vacia de cargas libres 
(huecos y electrones). Como la region comprendida dentro de l ha sido empobrecida de 
cargas libres, se le llama region de empobrecimiento. Cuando se aumenta la tension 
inversa, las cargas libres (huecos y electrones) se alejan en la union y la longitud efectiva de 
separation / aumenta. 


Puerta G 





> Drenaje D G °— 




FlgjlSfa 3.1-1. El JFET: (a) esquema; (b) simbolo de circuito, canal n. 
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Figura 3.1 -2. Un diodo inversamente polarizado. 


El resultado es directamente aplicable al JFET que estamos considerando. La Figura 
3.1-3 muestra las regiones de cargo espacial en el FET para varios valores de o DS . Vemos 
en la Figura 3.1-3 a que cuando v DS aumenta, la region de deplexion (que aparece rayada) 
aumenta, provocando el estrechamiento del canal. Notese que la region de deplexion crece 
en tamano segun nos acercamos al drenaje. La razon de esto es que el diodo formado por 
la puerta (p) y el canal («) esta polarizado inversamente de manera mas fuerte cerca del 
drenaje que de la fuente. Puesto que el area del canal disminuye hay un incremento de la 
resistencia del canal; de aqui que la relation de aumento de la corriente por unidad 
aumente con la diminution de i> DS . Este decrecimiento se muestra en la Figura 3.1-4. 

Cuando v DS = F p0 , las regiones de empobrecimiento a cada lado del canal llegan a 
unirse, como muestra la Figura 3.1-36. La tension Lo se llama tension de estriccidn o 
estrangulamiento* del canal entre drenaje y fuente. En la Figura 3.1-3c la tension del 
drenaje v DS es mayor que la tension de estrangulamiento. En esta region el area de 
empobrecimiento aumenta. Por tanto, la region de deplexion aumenta, desde el punto b al 
punto a , cuando v DS aumenta. El campo electrico producido por la caida de tension en la 
region de deplexion atrae los electrones emitidos por la fuente hacia el drenaje, de la 




n- 



Figura 3.1 -3. El JFET por debajo y por encima del estrangulamiento. Las areas rayadas indican 
regiones de empobrecimiento. (a) V DS < V pQ \ ( b ) Yos = •V M > Ko- 


El primer subindice p representa estrangulamiento (pinch-ofT) y eJ segundo, 0, significa que c GS - 0 V. 
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Pendiente de la resistencia 
inicial del canal 

La resistencia del canal 
aumenta debido al aumento de 
la region de empobrecimiento J\ 

V GS = 0 V f i 
Saturacion de corriente i 


BV n 


Ruptura por 
y avalancha 


Figyra 3.1-4. Caracteristicas del JFET ideal ( V GS = 0). 


la misma forma que un electron es atraido desde el emisor de un transistor bipolar a la 
base y a continuation hacia el colector atravesando la region de deplexion de la union 
colector-base. Sin embargo, se ve que el potencial en el punto a se mantiene esencialmente 
igual a la tension de estriccion V p o- Asi pues, la corriente i DS se mantiene casi constante 
cuando v DS aumenta por encima de V p0 . La caida de tension entre el punto a y la fuente se 
mantiene aproximadamente constante. A esto se le llama saturacion en el FET y esta 
representado en la Figura 3.1-4. 

La corriente de drenaje i DS aumenta rapidamente cuando v DS aumenta hacia V p0 . Por 
encima de Ko > la corriente tiende a nivelarse en t P o y luego aumenta lentamente. Cuando 
v DS es igual a la tension de ruptura BV DS0 ocurre la ruptura por avalancha (Sec. 1.10) y la 
corriente aumenta de nuevo rapidamente. 

Consideremos ahora el mantenimiento de una tension fija drenaje-fuente y la variacion 
de la tension puerta-puente. Cuando esta tension se hace negativa, la union pn esta 
polarizada inversamente, aumentando la region de empobrecimiento entre la puerta y la 
fuente. Esto hace que disminuya la anchura del canal y aumente la resistencia de este. La 
corriente i DS crece por tanto. Cuando se hace positiva la tension de puerta, la region de 
empobrecimiento disminuye hasta que, con grandes tensiones positivas de puerta, el canal 
se abre. Entonces la union pn entre la puerta y la fuente se polariza en sentido directo y 
fluye la corriente desde la puerta hasta la fuente. Ordinariamente se hace Tuncionar al 
JFET de tipo n de modo que el potencial puerta-fuente sea negativo o ligeramente positivo 
para evitar la corriente puerta-fuente. 

Resumiendo, vemos que cuando varia la tension de puerta, varia la anchura del canal 
y, por tanto, la resistencia de este. A su vez esto hace que vane la corriente desde el drenaje 
hasta la fuente i DS . Observese que es la variacion de la tension de puerta la que hace que 
varie i DS \ asi pues, el FET es un dispositivo sensible a la tension , mientras que el transistor 
de union es un dispositivo sensible a la corriente. 

La Figura 3.1-5 ilustra un conjunto tipico de caracteristicas de salida vi del JFET con la 
tension puerta-fuente como parametro. La tension de estrangulamiento del JFET es 5 V 
cuando v GS — 0, y la corriente de drenaje en este punto es 10 mA. Cuando disminuye el 
potencial de puerta, la tension de estrangulamiento tambien disminuye. La tension drenaje- 
fuente en que ocurre el estrangulamiento viene dada aproximadamente por la ecuacion 


v DS (estrangulamiento) = V p = V p0 + v GS 


(3.1-1) 
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Figura 3.1-5. Caracteristicas vi de un JFET. 


Asi, cuando ^ = 0, V p = v p0 , como logico. Para las caracteristicas vi representadas en la 
Figura 3.1-5 la tension de estrangulamiento es cero cuando v GS = — 5 V. Con este 
potencial negativo no hay corriente de drenaje. 

La tension de ruptura tambien es funcion de la tension puerta-fuente. Esta variacion 
viene dada por 

~ BV DS0 F v gs (3.1-2) 

donde BV DS0 es la tension de ruptura para v GS = 0 (en este juego de caracteristicas 
BV DS q = 20 V) y BV ds es la tension de ruptura para una v GS arbitraria. 

Como el estrangulamiento y la ruptura del canal dependen directamente de la caida de 
tension a traves de la union canal-puerta, es interesante expresar las Ecuaciones (3.1-1) y 
(3.1-2) en terminos de v DG en vez de v GS ya que la tension drenaje-puerta es mayor que la 
tension puerta-fuente y, por tanto, produce una region de empobrecimiento mas ancha. En 
primer lugar vemos que (3.1-1) se convierte en 

v dg = v ds ~ v gs = ^ P o en estrangulamiento (3.1-3) 

Por esta ecuacion podemos interpretar V pQ como la tension necesaria entre el drenaje y la 
puerta para producir el estrangulamiento. Tambien se observa que v DG es independiente de 
v GS en el estrangulamiento. 

La expresion dada en (3.1-2) para la tension de ruptura tambien puede ser modificada. 
Si designamos por BV DG la tension drenaje-puerta necesaria para la ruptura, entonces 


BV dg - BV ds - u GS - BV dso r3.1-4) 

Asi pues, la tension de ruptura medida entre drenaje y puerta es igual a la tension de 
ruptura medida entre drenaje y fuente cuando la tension puerta-fuente es cero. 

Para tensiones drenaje-fuente comprendidas entre la de estrangulamiento y la de 
ruptura (a lo que se llama region de saturacion puesto que la corriente se ha saturado y no 
cambia apreciablemente en funcion de v DS ) la corriente de drenaje puede ser expresada 
aproximadamente por 




L-l) 


(3.1-5) 
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Por (3.1-5) vemcs que cuando v GS = 0, i DS = 7 p0 , y cuando v GS = — V p0 , i DS = 0. Estos 
resultados y (3.1-5) son independientes de v DS . 

Con tensiones drenaje-fuente comprendidas entre 0 V y la de estrangulamiento se dice 
que el FET funciona en la region lineal, ya que, como se ve en la Figura 3.1-5, la corriente 
drenaje-fuente es aproximadamente proporcional a v DS comportandose como si fuese una 
resistencia «lineal». Por lo tanto, el FET puede considerarse como una resistencia 
controlada por tension en esta region. Este punto esta ilustrado en la Figura 3.1-6, la cual 
muestra la variation de i DS para varias tensiones puerta-fuente. 

Ahora se puede demostrar que la corriente ho es inversamente proporcional a la 
temperatura elevada a 3/2. 

I P 0 oc T^ 2 (3.1-6a) 

La dependencia esta ilustrada en la Figura 3.1-7 donde la corriente I p0 {T A ) esta normalizada 
respecto a I p0 (T A = 25 C C). 

La tension de estrangulamiento V p0 es tambien funcion de la temperatura de manera 
similar a la tension base-emisor de un BJT: 

AV p0 = ~k AT k = 2 mV/°C (3.1-66) 

El transistor de efecto de campo obtiene su nombre del hecho de que la corriente esta 
controlada por un campo electrico creado entre la puerta y la fuente cuando el FET esta 
saturado. Es interesante destacar que esta corriente esta producida por electrones (canal n ) o 
huecos (canal p). Por lo tanto el FET es un transistor unipolar , no un transistor bipolar (Cap. 2). 

Aunque la geometria del JFET mostrada en la Figura 3.1-1 es muy usual para una 
introduccion al funcionamiento del JFET, los JFET se fabrican habitualmente utilizando 
una tecnologia planar como se muestra en la Figura 3.1-8. Aqui vemos un JFET planar de 



FBgura 3L1-6. Caracteristicas de drenaje de un JFET a baja tension. 
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’po normalizada 



Temperatura ambiente 


3„1-7 0 Corriente de estrangulamiento normalizada en funcion de la temperatura. 


Sustrato S G D 



canal n. El FET esta realizado a partir de un bloque de silicio denominado sustrato. 
El canal tipo n esta formado por difusion de un exceso de boro en el material p . 
Finalmente una difusion muy aha de tipo p forma la puerta. Los contactos de metal se 
utilizan para los conductores externos. El sustrato tipo p esta conectado al potencial mas 
negativo del circuito para asegurar que el diodo sustrato-canal este polarizado inversamente. 
En la practica esto se realiza normalmente conectando el sustrato tipo p a masa o a la 
fuente. 


3.2. INTRODUCCiON A LA TEORIA DE FUNCIONAMIEftITO DEL USOSFiT 

El funcionamiento del MOSFET es similar al del JFET. Sin embargo, hay diferencias 
basicas de las que resulta que los MOSFET tienen menor capacidad e impedancia de 
entrada mas alta que el JFET. 

Un MOSFET de canal n (Fig. 3.2-1) consiste en un sustrato de tipo p en el que se han 
difundido dos regiones n + . Estas dos regiones for man la fuente y el drenaje. En este 
dispositivo no se incorpora realmente canal alguno en la fabrication que pueda ser 
comparado con el JFET (Fig. 3.1-8). 
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Figura 3.2-1. mosfet. 


La puerta se forma cubriendo la region entre el drenaje y la fuente con una capa de 
dioxido de silicio, encima de la cual se deposita una placa metalica (por esta formation de 
la puerta con metal, oxido y un semiconductor ha recibido su nombre el MOSFET). 

El MOSFET trabaja habitualmente con un potencial positivo puerta-fuente: esto se 
denomina modo de operation de enriquecimiento o acumulacion. Cuando la tension 
puerta-fuente es positiva se induce un canal tipo n entre la fuente y el drenaje (Fi¬ 
gura 3.2-2<a) como resultado de que los electrones de la banda de conduccion estan siendo 
atraidos hacia la superficie del sustrato p , directamente debajo de la puerta: este fenomeno 
se denomina inversion superficial. Se define la tension umbral V TN como la tension de 
puerta al comienzo de la inversion superficial. Hay que destacar que entre las dos regiones 
n + , el canal n y el sustrato, hay una region mermada de huecos. Cuando la tension de 
puerta aumenta, el numero de electrones de conduccion atraido hacia la puerta aumenta 
tambien: consecuentemente se incrementan el ancho y la conductividad del canal. Cuando 
la tension de drenaje crece (vease Fig. 3.2-2Z>), la region de empobrecimiento en torno al 
drenaje y cerca de la union canal-drenaje, se ensancha, estrechandose por consiguiente el 
canal. La impedancia del canal se incrementa hasta que, cuando v DS = V GS — V TN = V p 
(como en la Figura 3.2-3) el canal se separa y la impedancia del canal llega a ser infinita. 
(Realmente, como en el JFET, la impedancia nunca llega a ser infinita; 100 kQ es un valor 
tipico.) Un aumento adicional en el potencial drenaje-fuente provoca solamente un 
insignificante aumento en la corriente drenaje-fuente. Se dice que el MOSFET esta 
operando en la region de flujo de corriente de saturation . 

Cuando el potencial drenaje-fuente supera la tension de ruptura, la region de empo¬ 
brecimiento entre el drenaje y el canal se ensancha, como muestra la Figura 3.2-4. 
Notar que el punto a, que denota el punto de estrangulamiento, se mueve solo insignifi- 
cantemente hacia la fuente. Ademas, observese la similitud con el JFET mostrado en la 
Figura 3.1-3. 

Al aplicar valores muy elevados de tension de drenaje se produce la ruptura por 
avalancha del diodo de drenaje, y la corriente de drenaje comienza a aumentar de manera 
rapida a medida que crece la tension de drenaje, igual que en las caracteristicas del JFET 
que nos muestra la Figura 3.1-4. 
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Region de empobrecimiento 


positivamente 
formando un canal 


(a) 



(« 


Figyra 3.2-2. Funcionamiento del MOSFET: (a) Formacion del canal en el MOSFET; (6) 

construction del canal cuando v DS > 0. 


Ahora consideremos variaciones en la tension puerta-fuente conservando fija la tension 
de drenaje-fuente y por encima de la de estrangulamiento antes citada. La tension 
drenaje-fuente positiva produce un campo electrico que atrae electrones desde la fuente, a 
traves del canal, a traves de la region de empobrecimiento, hacia el drenaje. Elevando la 
tension de puerta crece el numero de electrones de conduction atraidos desde el sustrato 
hacia el canal, incrementandose por tanto la conductividad del mismo; de ahi que la 
corriente aumente. Por lo tanto la corriente drenaje-fuente esta modulada (controlada) por 
la tension puerta-fuente. 

Vemos, pues, que el funcionamiento basico del MOSFET es similar al del JFET. Por 
encima del estrangulamiento, el aumento de la tension del drenaje no origina un aumento 
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G 



DS 


FSg&ira $.2-3. El MOSFET en 
estrangulamiento. 



Figura 3.2-4. El MOSFET por 
encima del estrangulamiento. 


proporcional de la corriente de drenaje, y esta solo es proporcional a las variaciones de la 
tension de puerta. 

Para el ingeniero de diseno de circuitos la diferencia mas importante entre el JFET y el 
MOSFET del modo de enriquecimiento es que en el margen de funcionamiento de este, 
v GS es siempre positiva. Como v GS debe ser positiva para producir un canal y como no 
fluye corriente hasta que se forma este, unicamente puede fluir la corriente cuando u GS 
excede de una tension positiva llamada tension umbral V TN . 

Las caracteristicas vi de un MOSFET tipico estan representadas en la Figura 3.2-5. 
Cuando u GS = V TN = 2 V, la corriente i DS = 0 para todos los valores de v DS . Sin embargo, 
cuando v GS es mayor que V TN , fluye la corriente. Aqui vemos que la tension de estrangula¬ 
miento drenaje-fuente es 


- K 


TN 


v DS (estrangulamiento) = v GS 


(3.2-1 a) 
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Asi pues, cuando v GS = V TN , se produce el estrangulamiento en v DS = 0 V y no puede fluir 
corriente. Observese que (3.2-la) se puede escribir 

v GD (estrangulamiento) = V Tli (3.2-16) 

Tambien en esta ocasion vemos que el estrangulamiento esta determinado por la tension 
puerta-fuente. En la Figura 3.2-3 se observa que el punto a en que ocurre el estrangula¬ 
miento esta comprendido entre el drenaje y la puerta. El potencial en el punto a es funcion 
de v GD . La ecuacion (3.2-16) indica que el potencial en a es suficientemente alto para 
causar el estrangulamiento cuando v CD = V TN . 

Las ecuaciones para la corriente i DS por debajo y por encima de la region de 
estrangulamiento son: 

Por debajo del estrangulamiento (region lineal): 

( ds = k n [_2{v CrS — Vth) v ds — v ds < v c,s ~ F tn (3.2-2 a) 

Por encima del estrangulamiento (saturation): 

*ds = k n (v GS — Fr / v ) 2 v ds ^ y GS — Fy/v (3.2-2 b) 

La constante k n viene dada por 


^ - B w 

" ” 2t~L 


(3.2-2c) 


donde fi 
e 
t 

W 

L 


movilidad de los portadores en el canal (electrones en NMOS) 

constante dielectrica del oxido debajo de la puerta 

espesor del oxido 

ancho del canal 

longitud del canal 
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Las dimensiones de k n estan expresadas en amperios por voltio cuadrado, y tipicamente k n 
esta comprendida entre 10“ 3 y 10" 2 . 

Cuando el FET trabaja en zona lineal, la relacion tension-corriente (y os — i DS ) es 
aproximadamente lineal y de aqui, que el FET sea como una resistencia de valor r ds . 

Un FET disenado para que actue como baja resistencia tiene una relacion anchura/ 
longitud (W/L)* grande y, por tanto, tiene una k n grande mientras un FET disenado para 
que actue como alta resistencia tiene una razon W/L pequena y por tanto una pequena k n . 

Es interesante comparar la ecuacion de la corriente en el MOSFET [Ec. (3.2-26)] con 
la ecuacion de la corriente en el JFET dada en (3.1-5). Para efectuar esta comparacion 
normalizamos (3.2-2 b) poniendo I p0 = k n VTn y F p0 = — F r/V , por lo que 



La comparacion, representada graficamente en la Figura 3.2-6, indica que las caracteristicas 
del MOSFET y del JFET por encima del estrangulamiento son casi identicas. En 
consecuencia, en todo el resto de este texto supondremos que el MOSFET y el JFET 
siguen la caracteristica de ley cuadratica. 


Sustrato. La region p del NMOSFET se llama sustraio . En la Figura 3.2-4 la fuente, el 
sustrato y el drenaje forman un BJT npn . Para que no exista ninguna accion de BJT 
debemos cerciorarnos de que el BJT este bloqueado o en corte. Por tanto, en la Figura 
3.2-4 el sustrato esta conectado a masa. En general, el sustrato de un NMOSFET esta 
siempre conectado a la tension mas negativa existente en el circuito. 


! uslIpO 



Figura 3.2-6. Caracteristicas corriente-tension de puerta del MOS y del FET de union. Se ve la 

similitud de ambas caracteristicas. 


* La resistencia es proporcional al cociente entre la longitud y el area de la seccion transversal. Como la 
anchura W es proporcional al area y la longitud L lo es a la longitud del canal, R es proporcional a LjW. 
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Figura 3.2-7. Variacion de la tension umbral debida a las variaciones de la tension fuente- 

sustrato v SB . 


/ DS , mA 



Figura 3.2-8. Corriente drenaje-fuente en funcion de la tension puerta-fuente para varios valores 
de la tension fuente-sustrato. Las curvas estan dibujadas para v GD = 0 V. 


La tension del sustrato afecta a la tension inicial V TN y a la caracteristica corriente de 
drenaje-tension de puerta del MOSFET. La Figura 3.2-7 muestra la variacion de la 
tension umbral V TN con las variaciones de la tension fuente-sustrato v SB en un MOSFET. 
Teoricamente, se puede demostrar que 


*W”sb) * 


V r/vW) T K\/vsb 


(3.2-4) 


donde v TS (v SB ) es la tension umbral correspondiente a la tension fuente-sustrato v SBi V TN (0) 
es la tension umbral correspondiente a v SB = 0, y K es una constante de proporcionalidad 
que depende de la anchura, la longitud, el dopado, etc., empleados en la fabricacion del 
FET. Los valores de K estan comprendidos entre 0,25 y 2. 
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Drenaje 
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Figura 3.2-9. Simbolo de circuito de un NMOSFET que muestra explicitamente el terminal de 

sustrato. 


La corriente drenaje-fuente tambien es afectada por las variaciones de la tension del 
sustrato a causa de que, cuando cambia la tension fuente-sustrato, cambia la tension 
umbral. Por ejemplo, si el MOSFET esta en saturation, 

*DS = ^[ y GS “ ^TN^Sb)] 2 ~ ^ITgS — ~ K\J ^5^]" (3.2-5) 

En la Figura 3.2-8 estan representados los resultados experimentales obtenidos con un 
NMOSFET tipico conectado de modo que v GD — 0. Cada curva tiene la misma forma 
salvo la traslacion originada por las variaciones de la tension umbral. 

Nosotros representaremos el JFET de canal n y el MOSFET por el simbolo del 
circuito que aparece en la Figura 3.1-1 b. Cuando sea importante dibujar un esquema para 
mostrar explicitamente la tension del sustrato emplearemos el simbolo del circuito FET 
representado en la Figura 3.2-9. 


3.3. REVERSIB1L1DAD DEL DRENAJE Y DE LA FUENTE 

El FET se fabrica usualmente de modo que el drenaje y la fuente puedan ser intercambiados 
sin variation apreciable de la caracteristica vi. Incluso hay muchos fabricantes que advierten 
que sus FET ofrecen posibilidad de operacion «simetrica». Por tanto adoptaremos el 
convenio de que, en un FET de canal n, la fuente es el terminal que actua como 
«fuente de flujo de electrones», mientras el drenaje es el terminal en el cual «entran» los 
electrones. 

La Figura 3.3-1 muestra un FET conectado entre una fuente de tension Vj y una 
resistencia de carga R L . La tension de puerta V GG se ajusta para que fluya corriente en el 
FET. Si v t es positiva, la corriente circula del punto a al punto b y la caida de tension es 
Kt > o. En este caso el punto a es el drenaje y el punto b es la fuente. Cuando v ( es 
negativa, el flujo de corriente va del punto b al punto a y la caida de tension Ka > 0. 
Ahora el punto a es la fuente y el punto b es el drenaje. 
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a b 



Fl§5Jra 3.3-1. Un FET conectado entre una fuente y una carga para mostrar que el punto a es el 
drenaje cuando V a > V b y que el punto b es el drenaje cuando V b > V a . 


Se observara que la reversibilidad de los terminales del transistor es unica para el FET. 
Si se invierten los terminales del BJT de modo que en un transistor npn la tension 
emisor-colector sea positiva, las caracteristicas vi cambian considerablemente porque ia 
relacion entre la corriente de base y la corriente de colector (/ c = h FF i B ) se convierte 
en relacion entre la corriente de base y la corriente inversa de emisor (i ER = h FC i B ). Esta es 
la razon por la cual el BJT no es simetrico: la superficie del emisor es mucho menor que la 
del colector y el dopado del emisor es mucho mayor que el del colector. 


3 A. FET DE CANAL p 

En la Figura 3.4-la esta representado un JFET de canal p y en la Figura 3.4-1/? su 
simbolo. En un FET de canal p la fuente es positiva con respecto al drenaje. De ahi que la 
fuente sea la fuente de hueeos que fluyen a traves del canal hasta el drenaje . 

Para controlar el flujo de hueeos desde la fuente hasta el drenaje debemos establecer 
una region de empobrecimiento entre la puerta y el canal a fin de obtener la estrangulacion. 
Esto se consigue haciendo que la tension fuente-puerta v SG sea negativa mediante la 
polarizacion inversa del diodo pn formado por el canal y la puerta. 


Puerta G 



9 S 



(«) 


6 D 
(b) 


Figura 3.4-1. JFET de canal p: (a) vista esquematica; (b) simbolo de circuito. 
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i SD ’ mA 



La Figura 3.4-2 representa un juego o familia de caracteristicas vi de un JFET de canal 
p. Observese la similitud entre estas caracteristicas y las representadas en la Figura 3.1-5 
correspondientes a un JFET de canal n. Las curvas son identicas excepto que i SD , v SD y v SG 
sustituyen respectivamente a I DSi v DS y v Gs . 

En la Figura 3.4-3a esta representado esquematicamente un PMOSFET y sus caracte¬ 
risticas vi lo estan en la Figura 3.4-36. El simbolo de circuito es identico al del NMOSFET 
excepto en que la flecha esta invertida respecto a las Figuras 3.1-16 6 3.2-9. En la Fi¬ 
gura 3.4-3a las tensiones han sido ajustadas para que el dispositivo funcione por debajo 
del estrangulamiento en la region lineal. La tension del sustrato es siempre el potencial 
mas positivo del circuito, por lo que los diodos pn del sustrato estan siempre al poten¬ 
cial mas positivo del circuito, por lo que los diodos pn formados entre el sustrato y el 
drenaje y la fuente y el canal estan polarizados inversamente. Con las polaridades indicadas 
para V GG y V DD , esto se consigue conectando a masa el sustrato. 

La tension de puerta Vgg es siempre menor que la tension de fuente, por lo que los 
huecos de la fuente son atraidos hacia la puerta y, por consiguiente, forman el canal. El 
drenaje esta tambien a menor tension que la fuente por lo que los huecos de esta son 
absorbidos por el drenaje a traves del canal. 

En un PMOSFET ocurre el estrangulamiento cuando la tension drenaje-puerta es 
igual a la tension umbral V T p- Con este valor el potencial del canal p en el punto a es i 

suficientemente negativo con respecto a la tension del sustrato cerca del punto a para que j 

la region de empobrecimiento que forma, corte o estrangule el canal. 

En la Figura 3.4-36 se utilizan nuevamente las coordenadas i SD , v SD y v SG , que son 
todas positivas y resultan comodas. Observese que la corriente solo fluye cuando v SG > V T p- [ 

Las ecuaciones para la corriente i SD de un PMOSFET en funcion de v SG y v SD son: 

Por debajo del estrangulamiento (region lineal): j 


U SD 


< y SG ^TP 




*sd — k p [_2(v SG 


V T p)vsd v sd] 


(3.4- 3 a) 
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(b) 

FscgUFa 3.4-3. El PMOSFET: (a) esquema; (b) caracteristicas uL 

Por encima del estrangulamiento (saturation): 

= k p (v SG — ^ 7 p) 2 VsD ^ V SG — ^TP (3.4-1/)) 

Los valores de k p para un PMOSFET que tenga la misma geometria que un NMOSFET 
son aproximadamente iguales a un tercio de /c n , mientras los valores de Vtp son comparables 
a los hallados para V TN . 

Lo mismo que antes, supondremos que las ecuaciones de corriente de un JFET son las 
mismas que las de un MOSFET, por lo que para un JFET de canal * I no = k p V\ P y 

VpO = — yTP‘ 

Como los valores de V TP son comparables a los de omitiremos los subindices N y 
P y designaremos por V T la tension umbral excepto donde pueda haber alguna ambigiiedad. 
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5.5. RA03FET DE EMPOBRECSMIENT© 

El MOSFET puede ser tambien fabricado para funcionar en el modo de empobrecimiertto . 
En un NMOSFET hay siempre presente un canal incluso cuando la tension puerta-fuente 
es cero. En este caso v GS debe ser negativa para que se produzca el corte del dispositivo de 
modo que i DS = 0 para todos los valores de v DS . Analogamente, un PMOSFET debe tener 
una tension v sc negativa para llegar al corte. Asi pues, en un FET de empobrecimiento la 
tension umbral V T es negativa. Los valores de V T para un FET de empobrecimiento estan 
comprendidos entre —4 V y —10 V. 

3.5-1. Cotnparacidn de !@s tres tipos de MOSFET 

Los tipos de FET pueden compararse en base a sus caracteristicas de transferencia , que 
son graficos de la salida (corriente drenaje-fuente) en funcion de la entrada (tension puerta- 
fuente). En la region normal de funcionamiento entre el estrangulamiento y la ruptura, la 
corriente de drenaje es independiente de la tension drenaje-fuente. La caracteristica de 
transferencia de cada dispositivo en esta region se convierte en una sola curva, como 
muestra la Figura 3.5-1. 

La Figura 3.5-la es la caracteristica de transferencia de un JFET. En la curva vemos 
que hay una considerable corriente de drenaje para v GS = 0. Esta corriente se controla 
aplicando una v GS negativa. Si deseamos utilizar un dispositivo de canal n tal como este, 
funcionando como amplificador, sera necesaria una tension negativa de polarizacion entre 
puerta y fuente para que la serial aplicada haga variar la corriente de drenaje por encima y 
por debajo del valor ajustado por la polarizacion. Los fabricantes suelen especificar 
valores tipicos de I p0 y V p0 . 

La Figura 3.5-1 b muestra la caracteristica de transferencia de un MOSFET de canal n 
de empobrecimiento. Aqui estan presentes ambas regiones de empobrecimiento y enrique- 
cimiento; hay una apreciable corriente de drenaje para v GS = 0, pero normalmente es 
menor que en el JFET. La corriente de drenaje se inicia unicamente cuando v GS Uega a 



(a) (b) (c) 

Figura 3.5-1. Caracteristicas de transferencia: (a) JFET; (b) MOSFET de canal n de empobre¬ 
cimiento; (c) MOSFET de canal n de enriquecimiento. 
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ser mayor que la tension umbral negativa V T . Para este dispositivo los fabricantes 
especifican V r e V 

La Figura 3.5-lc muestra la caracteristica de transferencia de un MOSFET de 
enriquecimiento de canal n . Aqui no hay corriente de drenaje para v GS = 0; la corriente de 
drenaje empieza a circular cuando se aplica una tension positiva igual a la tension umbral 
V T . Segun esto, la caracteristica es similar a la del MOSFET para v GS > V T . El fabricante 
especifica V T y un valor particular de Ids, on correspondiente a un valor especificado de 
Vgs , on . 


3.6. El ASJfPLSFSCADOR FET 

Un amplificador NMOSFET se puede observar en la Figura 3.6-la. El punto de funciona- 
miento se obtiene rapidamente utilizando tecnicas graficas, como se muestra en la Figu¬ 
ra 3.6- lb. Hay que darse cuenta que para el MOSFET, V GSQ es positiva, mientras que si se 
empleara un JFET, V GSQ seria negativa. En el presente circuito R l y R 2 marcan el punto 
de funcionamiento ajustando la tension de puerta a +4 V con respecto a la fuente. 

El circuito mostrado en la Figura 3.6-la puede ser incluso considerado como un 
inversor. Si se conserva en un valor razonablemente pequeno, la amplificacion sera 
lineal y la serial de salida v 0 estara invertida, siendo una replica amplificada de la senal 
En terminos matematicos tendriamos v 0 = — Av { donde A es el factor de amplificacion y el 
signo negativo representa la inversion. 

La construccion grafica mostrada en la Figura 3.6-1 es identica a la realizada para el 
BJT y, por lo tanto, el analisis no se repetira. Sin embargo, la ventaja real del FET esta en 
su uso en circuitos integrados, en los cuales la resistencia de carga R d se reemplaza por un 
segundo FET. 

Un tipico inversor NMOSFET que puede encontrarse en un IC se muestra en la 
Figura 3.6-2. Aqui esta realizado con NMOS, pero puede, por supuesto, realizarse con 
PMOS. El inversor MOSFET mostrado en la figura consta de dos transistores, mejor que 
un simple transistor con carga resistiva, como en la Figura 3.6-la o en un inversor con BJT. 


Ldd — 8 V 
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(a) (b) 


Figura 3.6-2. Inversor MOSFET: (a) circuito; (b) circuito resistivo equivalents 


En la Figura 3.6-2a, 7] y T 2 se comportan como dos resistencias y la ganancia del 
amplificador depende de la relation entre esas dos resistencias. El transistor T 2 actua como 
una carga resistiva y se puede demostrar facilmente que la relation entre la resistencia de 
esta carga y la resistencia del transistor activo 7] es proportional a la relation K n JK n2 
[vease (3.2-2)], que definiremos como X. Observese que: 


Ka = (W!L) x 1 !R X _ R 2 

k„2 (i W!L) 2 1/R 2 R 


De ahi que cuanto mayor sea X mayor es la relation entre la resistencia del MOS de carga 
y la resistencia del MOS activo cuando ambos transistores estan en conduction. 

Las caracteristicas de entrada-salida del inversor FET toman diferentes formas, 
dependiendo no solo de X = k nl jk n2 sino tambien de otros parametros tales como los 
valores relativos de las tensiones de alimentation V GG y V DD . Estas caracteristicas son en 
funcion de que: 

1. T 2 opere por encima de la ruptura (estrangulamiento). 

2. T 2 opere por debajo de la ruptura 

3. T 2 actue como dispositivo de modo-empobrecimiento. 

Las caracteristicas de entrada-salida resultantes para estos casos se muestran en la 
Figura 3.6-3. Las curvas fueron obtenidas utilizando (3.2-2a) y (3.2-2 b) para representar a 
los transistores 7] y T 2 en las regiones apropiadas. Mientras que los detalles de calculo se 
dejan para los Problemas 3.6-7, 8 y 9, es interesante observar el funcionamiento del 
sistema de una manera cualitativa: primero, cuando v i es menor que V T1 =2 V, 7] esta 
cortado, no hay corriente ni en 7] ni en T 2 y V 0 es alto. Segundo, cuando V x > V T = 2 V, 
circula corriente. Si representamos 7] y T 2 por «resistencias», la tension de salida sera 
Vq ~ J(R l + R 2 ). Cuando X es grande R 2 > R r y V Q es pequeno. Observese que a 
grandes X corresponden pequenos K 0 , como era de esperar. 
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2468 10 0 2468 1C 

v 

(b) (c) 


Figura 3.6-3. Caracteristicas del inversor MOSFET: (a) V DD > V GG — V T \ T 2 trabajando por 
encima de ruptura; ( b ) V DD < V Ga — V T \ T 2 por debajo de ruptura; (c) Vos = 0 (puerta unida a 
fuente); X 2 un dispositivo modo-empobrecimiento. 

Las Figuras 3.6-3 a, bye deben compararse en base a la aplicacion deseada; por 
ejemplo, <?se va a utilizar el inversor como un elemento logico? Si es asi, estamos interesados 
en el estado bajo y en el estado alto. O, ^.se va a utilizar el inversor como un amplificador 
lineal? En este caso nos gustaria una relacion lineal entre v Q y v ( . 
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Si el inversor se utiliza como un elemento logico, nos gustaria que la salida v Q cambiara 
desde una tension alta hacia una tension baja cuando la entrada aumentara una 
cantidad infinitesimal por encima de V T ~ 2 V. En la Figura 3.6-3c podemos ver que si T 2 
es un dispositivo de modo-empobrecimiento se tiene una transicion extremadamente 
abrupta para cualquier X. Incluso podemos observar que las transiciones son mas abruptas 
que las que pueden encontrarse en las Figuras 3.6-3 a o b. Desafortunadamente, con la 
tecnologia actual solo se fabrican en forma de circuito integrado FET de modo-enriqueci- 
miento; los FET de modo-empobrecimiento se encuentran unicamente en forma discreta. 

Como indicamos anteriormente, un inversor logico necesita transiciones abruptas. La 
transicion obtenida cuando T 2 trabaja por encima de la ruptura (Fig. 3.6-3 a) es mas 
abrupta que cuando trabaja por debajo de la misma (Fig. 3.6-36). El circuito de la Figu¬ 
ra 3.6-3 a es incluso una election conveniente puesto que puede utilizarse una unica fuente 
de alimentation, es decir, podemos poner V GG = V DD . 

Si el inversor se utiliza como un amplificador lineal, otra vez seleccionariamos las 
caracteristicas mostradas en la Figura 33-6a puesto que, con la operation de T 2 por 
encima de la ruptura, la caracteristica es lineal en un rango razonable de valores de 
tension de entrada v- r Por ejemplo, con X = 100 la relacion entre la entrada y la salida es: 

u 0 = -12^ + 32 (3.6-2) 

para valores de v t comprendidos entre 2 y 2,5 V. Por lo tanto, si la entrada del inversor 
NMOS se ajusta para que la tension de reposo de salida sea 5 V, el inversor puede 
moverse ±3 V con relacion al punto Q. Observese que para esta configuration la 
ganancia es A = vjvi = n /A. 

La utilization del inversor NMOS como elemento logico origina problemas. En primer 
lugar, las dimensiones del transistor de carga exceden considerablemente las del transistor 
excitador. Por ejemplo, si 


WQd 


100 


(3.6.3) 


entonces, suponiendo que 7\ y T 2 tengan la misma anchura, la longitud del transistor de 
carga T 2 es 100 veces mayor que la longitud del transistor excitador T v En disenos de 
circuito integrado donde el «estado real» del chip es dificil de predecir esta relacion no es 
posible en la practica y debemos buscar otra manera de disenar este inversor. En segundo 
lugar, la region de transicion de es muy grande, extendiendose (para X = 100) desde 
v ( & 2 V hasta u. « 4 V (vease Fig. 3.6-3^). Cuando la sehal de entrada cruza esta region 
se disipa potencia en el FET. Esta potencia debe ser suministrada por la fuente I'dd' 


3.7. MOS DE SIMETRIA COMPLEMENTARIA 

El FET (CMOS) de simetria complementaria esta fabricado como muestra la Figu¬ 
ra 3.7-1 a. Consiste en un PMOSFET y un NMOSFET. Ambos son dispositivos del modo 
de enriquecimiento y estan disenados para que k p = /c n . Entre el PMOSFET y el 
NMOSFET se emplean otras conexiones cuando el CMOS ha de ser utilizado en 
aplicaciones diferentes que despues estudiaremos. 
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(b) 

Flgura 3.7-1. Inversor CMOS: (a) vista esquematica; ( b ) simbolos de circuito y conexiones del sustrato. 


El diagrama del circuito inversor CMOS esta representado en la Figura 3.7-16. Aqui 
T 2 es el PMOSFET y T x es el NMOSFET. Los dos drenajes estan conectados entre si por 
lo que la corriente fluye desde la alimentacion de Vss hasta masa. El circuito de la derecha 
muestra las conexiones del sustrato. 

La operacion del inversor es la siguiente. Cuando v t < V Tl , el transistor 7\ esta en 
corte y, como usualmente ocurre, v SG2 = V ss — v i > V T2 , por lo que el transistor T 2 
conduce. Estando 7\ en corte, no fluye corriente en T 2 aunque este en el estado de 
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conduccion. Por la Figura 3.4-36 o por (3.4-la) vemos que con i SD2 = 0 tendremos 
v sdi = Asi, la salida del inversor es v 0 = V ss . Cuando aumenta la tension de entrada v- t 
por encima de V T1> T x y T 2 conducen y la tension de salida disminuye. Final- 
mente, cuando aumenta lo suficiente para que T 2 pase al estado de corte, es decir, 
J'SS — V i < 2’ entonces, como T x esta en conduccion, la tension de salida v 0 = 0 V. 

Olculo de la caracteristica entrada-salida del inversor CMOS. La caracteristica entrada- 
salida de un inversor CMOS esta representada en la Figura 3.7-2. Esta dibujada para un 
circuito en que V ss — 10 V, V T1 ~ V T2 — 3 V y k p — k n . Observese que cuando u. es 
menor de 3 V, T x esta en corte, T 2 esta en conduccion y v Q = 10 V; en cambio, cuando v t 
es mayor de 7 V, T 2 esta en corte, T x conduce y v 0 = 0 V. 

En la region comprendida entre A y Z>, T x y T 2 estan en conduccion. En la re¬ 
gion AB , T x esta en saturacion y T 2 esta en el margen lineal de funcionamiento, ya que 
v o > v i ~ ^t\ y y ss — v Q < V ss — v t — V T2 [veanse (3.2-2) y (3.4-1)]. Asi, la caracteristica 
entre A y B se halla igualando (3.2-26) y (3.4-la) como sigue: 

k n ( v i ~ ^Vi) 2 = k p [2(V ss v i — F t2 )(F 5S — v D ) ~ (F ss — u 0 ) ] (3.7-1) 

Por simetria vemos que en la region CD , T 2 esta en saturacion y T x en la zona lineal. La 
caracteristica en esta region se halla igualando (3.2-2a) y (3.4-16). El resultado es 

k n [2( Vi - V Tl )v 0 - v 2 0 -] = k p {V ss - v { - V T2 ) 2 (3.7-2) 

En la zona BC T x y T 2 estan en saturacion. La caracteristica en esta region se halla 
igualando (3.2-26) y (3.4-16). El resultado es 

k n {vi — F ri ) 2 = k p (V ss — v i — Vji) 2 (3.7-3) 
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FSgiira 3.7-2. Caracteristica entrada-salida 
de un inversor CMOS. 
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Con k n = k p y V Ty — V T1 tenemos: 


K 


V- = 


= 5 V 


(3.7-4) 


La caracteristica en la region BC es una recta vertical que indica que la tension de salida 
cambia abruptamente cuando pasa por el valor K ss /2. Naturalmente, en la practica la 
transition no es abrupta pero si de mucha pendiente, lo que significa alta ganancia. 


3.8. El FET DE GaAS IMESFET) 

Los dispositivos JFET y MOSFET estudiados anteriormente pueden, por supuesto, 
utilizarse como interruptores. Sin embargo, como interruptores son lentos, cambiando de 
estado en alrededor de 1 ns. Esto contrasta con el diodo Schottky (Sec. 1.9), que puede 
cambiar de estado en menos de 0,1 ns. 

El FET metal-semiconductor de arseniuro de galio (MESFET de GaAs) 4 estudiado en 
esta section es un FET de alta velocidad capaz de conmutar en 30 ps y trabajar a 
frecuencias superiores a los 5 GHz. El dispositivo se muestra en la Figura 3.8-1. Aqui 
podemos ver que el arseniuro de galio reemplaza al silicio utilizado en los habituales 
MOSFET. Esto es debido a que los electrones del GaAs tienen una movilidad significati- 
vamente mas alta que los electrones del Si. El canal se forma depositando un material n + 
sobre el GaAs previo a la colocation de los contactos metalicos para la fuente, puerta y 
drenaje. La union puerta-canal forma un diodo Schottky (metal-semiconductor) en lugar 
de una union p-n o MOS. Cuando la tension de puerta se hace negativa con respecto a la 
fuente y el drenaje, el area alrededor de la puerta llega a ser n" y finalmente sufre una 
ruptura (estrangulamiento) como en un MOSFET en modo-empobrecimiento. Como 
dispositivo se denomina D-MESFET modo-empobrecimiento. Los MESFET modo- 
enriquecimiento, denotados E-MESFET se fabrican insertando una barrera semiconductora. 
en el canal n + . Sin embargo, hasta el momento el mayor numero de MESFET son del tipo 
de empobrecimiento. 

El funcionamiento del circuito es similar al del MOSFET con la exception de que el 
MESFET trabaja a frecuencias que son un orden de magnitud mas grandes que las del 
MOSFET o las del JFET. Los parametros tipicos son los siguientes: tensiones de ruptura, 
— 0,4 V a +0,1 V; corriente drenaje-fuente, 0 a 5 mA; tension drenaje-fuente, 0 a 5 V. 



GaAs 


Sustrato 


5 . 8 - 1 . FET de arseniuro de galio. 
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S.9. EL I^STEHRUPTOI? FET 

En la Figura 3.9-1 se muestra un interruptor FET. Se utilizan para conectar una serial de 
tension v i a una resistencia de carga R L solo cuando se ordena mediante una tension de 
control v G . En este circuito cuando v G es una tension positiva adecuadamente elevada V N , 
T x se cierra y la caida de tension v 0 a traves de R L sera proporcional a v- t para los valores 
adecuados de V N y R L . Para que esto sea cierto T x debe comportarse como una resistencia 
lineal cuando esta cerrado. Cuando v G es una tension negativa — V F , Tj se corta, la 
corriente no puede circular y la tension de salida es cero. 

El interruptor FET se comporta como una resistencia de valor cero cuando esta en 
conduction, de modo que el circuito de la Figura 3.9-1 es equivalente a un divisor de 
tension resistivo. Para que la tension de salida v 0 sea una replica no distorsionada y a 
escala de la tension de entrada la resistencia equivalente del FET debe ser lineal, es 
decir, independiente del valor de entrada, v r Esto se realiza seleccionando los parametros 
adecuados de modo que el FET este operando bien por debajo de la ruptura (vease 
Figura 3.2-5), donde sus caracteristicas pueden considerarse una linea recta. 

Supongamos que con v G = V N , T { trabaja por debajo del umbral. Cuando v t es 
positiva, tenemos que v DS = v t — v Q y v GS = V s — v 0 y que la corriente en la carga es, 
segun (3.2-2 a), 


4 = - v 0 - V T )(v, - v 0 ) - (v, - D 0 ) 2 ] (3.9-1) 

Esta ecuacion se puede escribir: 

4 = - v 0 ) 2 + 2(V N - V T - v i )(v i - O] (3.9-2a) 

a b 



0 - 



FSgura 3.9-1. Un interruptor FET. El punto a es el drenaje cuando es positiva, y el punto b es 

el drenaje cuando i\ es negativa. 
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Cuando i\ es negativa, fuente y drenaje resultan intercambiados y tenemos v DS = v 0 — v f 
y v GS = V N — i\. Ademas, la corriente se invierte en el FET y, por tanto, (3.2-2a) se convierte en: 

4 - -*„[ 2(V n - V t - v.JVi - v 0 ) + [V; - vf] (3.9-26) 

Observese que (3.9.2a) y (3.9-26) son ecuaciones identicas excepto en que i 0 es positiva en 
(3.9-2a) y negativa en (3.9-26). 

En (3.9-2) vemos que la relation entre la corriente a traves del FET, i 0 , y la caida de 
tension en el, v t — v 0 , tiene forma parabolica en vez de lineal. Asi pues, la resistencia 
equivalente R FET — v DS /i DS = (i\ — v 0 )/i 0 es una funcion no lineal de la caida de tension 
en el FET — v 0 y de la tension de entrada v- r 

Aunque R FFJ no sea lineal, su margen de valores es pequeno, tipicamente de 50 a 
500 Q. Esto ocurre con todos los valores de v ( a condicion de que la tension de puerta 
V n $> V T + v t . Por tanto, eligiendo la resistencia de carga R L > 500 Q estaremos seguros 
de que la tension de salida v 0 tendra un valor aceptablemente aproximado al de la tension 
de entrada v r Por ejemplo, supongamos que disenamos un conmutador FET tal que la 
caida de tension en el conmutador es el 1 por 100 de la caida de tension en la carga R L . 
Entonces, si V N es grande, como la caida de tension en el FET, y,- — v oy es pequena, 
podemos despreciar el termino (y f — v 0 ) z en (3.9-2). La resistencia del FET es pues 


Rp 


1 


1 


2k n (V N - 




vt) 2 k n (V N - V T ) 


(3.9-3) 


Si k n — 10~ 3 , V T = 2 V y V N = 12 V, entonces jR fet « 50 Q. Si R L > 5000 Q, la variacion 
real de ^ FE t no dara lugar a una gran distorsion de la tension de salida. 

Tambien se observa que si la impedancia de carga R L ~ 0 Q, es decir, v Q = 0 V, (3.9-2a) 
y (3.9-26) se reducen a i 0 — 2 k n {V N — V T ) v i y, por tanto, i 0 es directamente proporcional a 
la tension de entrada v v En este caso ^ FE t esta determinada por (3.9-3). Este modo de 
operacion ocurre cuando el FET excita a un amplificador operacional (vease Sec. 8.1). 


Tension de control del conmutador. Para poner el conmutador en el estado de conduccion 
y, con ello, asegurarnos de que su ^ FET sera pequena comparada con la impedancia de 
carga R L , vemos que la condicion necesaria es 

V N > V T + (VfU* (3.9-4 a) 

Para asegurarnos de que el FET esta en corte observemos que si > 0 e i 0 = 0, debemos 
tener v GS = —V F < V T . Sin embargo, si v { < 0, el drenaje y la fuente se invierten e 
i 0 = 0, cuando v GS = —V F — (Vi) mini que debe ser menor que V T . Asi, la condicion que 
asegura que el FET esta cortado es 


- V F < V T + (3.9-46) 

Por ejemplo, si v< varia entre ±5 V, tal que (y.) m4x = +5 Vy (i 5 f ) m i n = — 5 V y K T = 2 V, 
debemos tener ^ > 7 y - < -3 V para que el funcionamiento sea correcto. 


Resistencia de un conmutador CMOS. Un conmutador CMOS, representado en la Fi- 
gura 3.9-2, consiste en un NMOSFET en paralelo con un PMOSFET. Las conexiones del 
sustrato han sido omitidas en la figura para mayor simplicidad, pero debe recordarse que. 
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FlQISfS 3.9-2. Un conmutador CMOS. Estan representados los terminales de drenaje y fuente 
para > 0. Cuando i> ( . > 0, estos terminales estan invertidos. 


si es posible, el sustrato p del NMOSFET debe ser conectado a la tension mas negativa 
existente en el circuito y el sustrato n del PMOSFET debe ser conectado a la tension mas 
positiva del circuito. 

Cuando v i > 0, los terminales de drenaje y fuente estan como muestra la figura. 
Cuando v i < 0, estos terminales se invierten. 

Para ponerlo el CMOS en conduction v G debe ser una tension positiva grande, V N , 
y para ponerlo en corte, v G debe ser una tension negativa grande, — V F . Si V N es sufi- 
cientemente grande, 7"i y T 2 conducen normalmente. Gbservese que cuando v i > 0, 
V DS ( 7 1 ) = v ds (T 2 ) = V t - v 0 , v G JTJ = V N - v 0 y v cs (T 2 ) = v, - V N , por lo que la 
corriente de salida es 

= KVWn - V C - KlM - Vj - 0; - U 0 ) 2 ] 

+ A:,[2(®, + V N - V T1 ){Vi - v„) - (V; - vf] (3.9-5) 

La misma ecuacion resulta si u i < 0. Si ponemos k = k n = k„yy T = Vt 1 = V T2 se puede 
simplificar esta ecuacion y queda 


i. = 4 £( V N - V T )(v, - v 0 ) 


(3.9-6) 





EL TRANSISTOR DE EFECTO DE CAMPO 169 


La resistencia efectiva del conmutador CMOS es, entonces: 


R 


1 


CMOS — 


4 k(V N - V T ) 


(3.9-7) 


De ahi que la resistencia del CMOS sea lineal e independiente de v- r Se puede demostrar 
facilmente que (3.9-7) es valida para y. positiva o negativa. 

Es interesante observar que T { y T 2 actuan como resistencias en paralelo. Cuando v i = 0, 
las dos resistencias son iguales. Cuando v- aumenta, la resistencia de 7j aumenta (puesto que 
v GSl disminuye) y la resistencia de T 2 disminuye (puesto que v GS2 aumenta). La variation es 
tal que la resistencia paralelo equivalente se mantiene aproximadamente constante. 

Para que T l y T 2 permanezcan simultaneamente en conduccion y que la caida de 
tension en el interruptor FET, v f — v Q , sea pequena cuando v G = V N , es necesario que 

V Gs(T i) = ^ Y V GS^l) ~ ( V i )min ~ ^ ^V* 

El resultado es valido para y ( - > 0 y tambien cuando v ( < 0 ya que % v 0 cuando T { y 
T 2 conducen. Por tanto 7j esta en conduccion cuando 

V N Z V T + (»k (3.9-8*) 

y T 2 conduce cuando 

VN * V T - (^i)min (3-9-8*) 

Por ejemplo, si —5 V < ^ 5 V y V T = 2 V, se debe tener V N ^ 7 V. 

La puesta en el estado de corte de T x requiere que v G = — V F y f G s(^i) - — V F — 
- (^r)min < V T . Dq donde 


- V F < V T - (ViU, (3.9-9a) 

mientras la puesta en corte de T 2 requiere que v SG (T 2 ) = (y*)^ — V F ^ V r . Asi 

V F > (vX*> " K (3.9-9 b) 

Utilizando el mismo ejemplo que antes, con — 5V^u i ^5VyK T = 2V, hallamos que 
se debe tener — V F ^ — 3 V. 


- EJEMPLO 3.9-1 - 

En la Figura 3.9.3 a esta representado un interruptor FET que esta en paralelo con la 
carga y en la Figura 3.9-3* se muestra el circuito divisor de tension equivalente. El 
FET esta caracterizado por los valores k n = 10“ 3 y V T = 2 V. La tension de 
entrada v i varia entre — 5 y +5 V. La tension de puerta utilizada para poner en 
conduccion el interruptor es v G = V N y la tension utilizada para ponerlo en corte es 
v G = —V F . Si R l = 10 kQ: ( a ) demostrar que la resistencia del FET cuando se 
utiliza en esta configuration es aproximadamente constante si la tension de salida 
v 0 2 {V n — V T ); (b) suponiendo que R PET es constante, calcular R PET ; (c) utilizando 
el valor de jR fet hallado en la parte (*), hallar v 0 y el valor maximo de v 0 ; (d) 
determinar V N para que (yj mix ^ 2{V N — V T ) y tambien para que v 0 ^ 0,01 v { 
cuando el interruptor conduzca, y hallar tambien R PET para este valor de V N \ (e) 
hallar V F cuando la puerta este en el estado de corte. 
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Fflgura 3.9-3. Interruptor FET para el 
Ejemplo 3.9-1: (a) circuito; ( b ) circuito equi- 
valente. 


Solucidn 

(i a y b) Por (3.2-2a) y la Figura 3.9-3 hallamos que para u. positiva o negativa. 

i = k N \2(V N - V T )v a - vj] 

Asi, si v 0 < 2 (V N — V T ), podemos despreciar ei termino v 2 y obtener 

n v, 1 500 

REF ~ i “ 2 k N (V N - V T ) ~ V N - V T 

(c) Cuando se utiliza la formula del divisor de tension, la tension de salida v 0 es 

_ ^FET _ _ Vi _ 

V ° “ Vi R fet + R t ~ 1 + 20(V n - V T ) 
y puesto que (u,) m4x = + 5 V, 

5 




1 + 20( V N - V T ) 
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(d) Deseamos que cuando el interruptor este en conduction 

( y o)m4x - 1 + 20(K„ - V T ) 4 2 ^ Vn ~ ^ 

Resolviendo la desigualdad hallamos que debemos elegir V N de modo que V N — V T ^> 
> 0,35 V. 

Ademas, para asegurar que vjv t 4 0,01 hacemos 

1 + 20{V n - V T ) > 100 
de donde debemos escoger V N tal que 

V N - V T > 5 V 

Esta es una condition mucho mas rigurosa. Con V T = 2 V debemos tener V N > 7 V. 
Con V N = 1 V, R fet = 100 Q. 

( e ) Para que el FET se mantenga en corte en todos los valores de v i consideremos 
la condition mas desfavorable en que = — 5 V. Entonces, por (3.8-46) debemos 
elegir V F de modo que 

F/r < Fj + 

lo que da 

— V F < 2 — 5 = —3 V 


3.10. EFECTOS DE LA TEMPERATURA EM LOS MOSFET 

La tension umbral V T varia con la temperatura de la misma manera que la caida de 
tension en un diodo, es decir 


= -2 mV/°C (3.10-1) 

Si V T = 2 V a 25 °C, entonces a 125 °C, AT = 100 °C y 

AK t - (-2 mV/°C)(100 °C) = -200 mV 

Luego K t (125 °C) - V T (25 C C) + AK T = 2 - 0,2 - 1,8 V 

El efecto de la temperatura sobre la tension del diodo (o la tension base-emisor de un 
transistor de union) es mucho mayor que sobre la tension umbral del FET ya que'la 
tension nominal del diodo es solo 0,7 V y, por tanto, una variation de 0,2 V representa una 
variation del 29 por 100 con respecto al valor nominal. 




172 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


V 



Figura 3.10-1. Caracteristica entrada-salida de un inversor CMOS en funcion de la tension de 

alimentacion y la temperatura. 


La resistencia de un FET tambien depende de la temperatura. Tipicamente, 7? FET 
aumenta en 0,7 por 100 por cada grado centigrado de elevacion de la temperatura. Este 
aumento se puede representar por 


R 2 = R l t KAT 

donde K se halla observando que si AT = 1 °C, R 2 /^i = 1,007. De aqui que 
1,007 = 6* y K - In 1,007 = 0,007 

Asi, si R fet — 50 Cl a 25 °C, si la temperatura aumenta hasta 125 °C, R FEJ aumentara hasta 

R 2 = 50 t <°’ 007 >< 100 > = 100 O 

La Figura 3.10-1 es la caracteristica del inversor CMOS y muestra su variation tipica 
con la temperatura. El efecto de la temperatura sobre la caracteristica entrada-salida es 
despreciable en esta aplicacion. 


5.11. PROTECTION DE LA ENTRADA EN EL N30SFET 

Si la tension puerta-fuente en un MOSFET excede de aproximadamente 100 V, se produce 
la ruptura (ruptura de la capa del dioxido de silicio debajo de la puerta). Esto puede 
originar un deterioro permanente por excesivo flujo de corriente. 

Puesto que la puerta de un FET es la placa de un condensador casi perfecto, la carga 
introducida en la puerta permanecera almacenada en esta placa del condensador y no 
escapara. La carga electrostatica parasita puede desarrollar facilmente suficiente tension 
en este condensador para producir la ruptura. Por ejemplo, una persona que se pasee 
sobre el suelo de un laboratorio puede generar tensiones estaticas tan elevadas como 
10 kV en condiciones apropiadas. Si esta persona toca un terminal de entrada de un 
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6 S Figura 3.11-1. Circuito de proteccion con diodos. 

dispositivo FET, la energia almacenada en la capacidad de su propio cuerpo (tipicamente 
300 pF) sera suficiente para transferir suficiente tension al FET y producir la ruptura. 

Con el fin de evitar la ruptura, los fabricantes construyen un circuito protector con 
diodo en la entrada del FET. La Figura 3.11-1 representa un tipo de circuito de proteccion 
en el que se utilizan dos diodos D x y D 2 y una resistencia R s (tipicamente 250 Q a 1,5 kft). 
El diodo D 2 se forma como resultado del proceso de fabrication empleado para construir 
R s y no contribuye a la proteccion de la puerta. 

El diodo D x protege la puerta contra grandes tensiones de entrada positivas (fija el 
nivel de tension de la puerta al mismo valor que el del drenaje). El diodo D 2 protege la 
puerta contra tensiones negativas excesivas de entrada, fijandolo al mismo nivel que el de 
la tension existente en el terminal de fuente. Los limites de la tension de puerta debidos a 
esta action de fijacion son 


t D i 


±d 2 


v s — 0,7 < v G < 0,7 + v D (3.11-1) 

Para el margen tipico de las tensiones de fuente y drenaje, es decir, ±20 V, esto es 
suficiente para prevenir la ruptura. 


3.12. FET DE POTENCIA CVMOS) 

Los JFET y MOSFET pueden ser construidos con grandes areas superficiales por lo que 
pueden transmitir corrientes intensas y disipar altas potencias. Estos dispositivos pueden 
dejar pasar 2 A o mas, disipar 50 W a 500 MHz y tener tensiones de ruptura mayores de 
200 V. Por otra parte, estos FET de alta potencia tienen velocidades de conmutacion tan 
bajas como 25 ns. Ademas, la potencia para excitar el conmutador FET es extremadamente 
baja, en comparacion con la necesaria para excitar el BJT, ya que la puerta del FET 
absorbe una corriente muy pequena. 

La Tabla 3.12-1 puede servir para comparar el BJT de potencia, y el JFET y el 
MOSFET de potencia. Observese que el BJT tiene valores nominates maximos mas altos 
pero tambien apreciablemente menores que el FET. Una caracteristica excelente- del 
MOSFET es que puede ser excitado por un amplificador CMOS estandar. Por ejemplo, 
en la Figura 3.12-1 se muestra un circuito tipico. Aqui el amplificador C x es un amplificador 
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Flgura 3.12-1. 
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Ngura 3.12-2. FET de potencia VMOS. 
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Tabla 3.12-1. Comparacion de los transistores de potencia 


. 

L f v » *' “ 

J§H 

Tensi6ft y 

Tiempo medio 


Resisteacia 

t^msica 

mpi 


‘ ' ‘ 


Te©si6s, 

BJT 2N6277 

250 

50 

150 

~ 100 mA 

-1 

300 

1,5 

1,5 

JFET 2SK60 

63 

5 

170 

-100 nA 

25 

— 

— 

1,5 

MOSFET 2N6761 

75 

4 

450 

-1 

20 

30 

1,0 

1,5 


Fuente. Cortesia de Motorola 


CMOS conectado de manera que la salida pueda variar entre 0 y 10 V. El transistor T l es un 
MOSFET de potencia seleccionado para que cuando v G £T^) = 10 V, la corriente drenaje-fuente 
sea 2 A. El corte del MOSFET de potencia se produce cuando v GS < V T (^2 V). 

Como el MOSFET de potencia disipa bastante potencia, se suelen emplear radiadores 
de calor, aspecto que sera tratado en la Seccion 4,6. 

Un transistor de potencia debe ser capaz de generar grandes corrientes y no superar la 
densidad de corriente (amperios por metro cuadrado) que puede soportar el silicio. Para 
lograr esto se necesitan grandes areas superficiales. Por esta razon un FET de potencia se 
fabrica con la fuente y la puerta en la parte superior de la superficie y el drenaje en la parte 
inferior, tal y como se puede observar en la Figura 3.12-2. El MOSFET de esta ilustracion 
se denomina VMOSFET a causa de la estructura de surco en V. La figura muestra una 
vista lateral del MOSFET. Por lo tanto, la fuente es un «cono» alrededor de la puerta. 
Este dispositivo se emplea con tensiones relativamente bajas y esta caracterizado por su 
alta velocidad de conmutacion. 

En la Figura 3.12-3 podemos ver que si la puerta es positiva con respecto a la fuente y 
el drenaje, los electrones se dirigiran hacia el interior del material /?, hacia la puerta; por 
esta razon se invierte el material p y se forma material /?. El canal resultante desde la fuente 
al drenaje puede ser considerado como una resistencia de bajo valor. (En efecto, el lector 
debe darse cueta tambien de que las unidades de k n son amperios por voltio cuadrado). 
Por lo tanto, este dispositivo tiene una baja resistencia drenaje-fuente, r on . Desafortunada- 
mente, la puerta en surco en V distorsiona el campo electrico, lo que da lugar a una 
tension de avalancha de menos de 100 V. 


Puerta Oxido 



Figura 3.12-3. VMOS con el canal inducido. 
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Puerta 



Flgura 3.12-4. {a) MOSFET de do- 
ble difusion (DMOS); (b) MOSFET de 
surco en V truncada. 


Flgura 3.12-5. (a) MOSFET de do- 
ble difusion con puerta polarizada di- 
rectamente; (6) MOSFET de surco en V 
truncada con puerta polarizada directa- 
mente. 


G a 


r 

j 



25 V 


Flgura 3.12-6. Protection de un FET de 
potencia mediante Zener. 



EL TRANSISTOR DE EFECTO DE CAMPO 


177 


Cuando se necesitan MOSFET capaces de soportar tensiones elevadas se usan 
configuraciones tales como la de doble difusion (DMOS) o la VMOSFET truncada, que se 
muestra en la Figura 3.12-4a y b. En cada uno de esos circuitos la tension positiva de 
puerta (con respecto a la fuente y al drenaje) crea un canal n entre ambos como puede 
verse en la Figura 3A2-5a y b. En este caso, la resistencia drenaje-fuente en conduction 
cambia con la tension de avalancha drenaje-fuente elevada a 2,5: 

r on % BVM (3-12-1) 

Son valores tipicos r on = 0,1 Q y BV DS = 500 V. 

Los fabricantes protegen al FET de potencia contra excesivas cargas estaticas conec- 
tando un diodo de 25 V entre la puerta y el sustrato como muestra la Figura 3.12-6. En la 
practica el sustrato del transistor de potencia esta unido interiormente a la caja conectada 
a masa de manera que el diodo Zener desacopla o desvia todos Hs transitorios de tension 
no comprendidos en el margen -0,7 a +25 V. 

Prestaciones 

La Tabla 3.12-1 es una comparacion entre transistores bipolares y FET de potencia. 
Notese que hoy en dia estos dispositivos trabajan a frecuencias, niveles de potencia y 
velocidad de conmutacion similares. 


3.13. EL DSSPOSITIVO DE ACOPIA WISEST© DE CARGA 

El dispositivo de acoplamiento de carga (CCD) se utiliza como una line a de re tar do para 
senales analogicas y como un registro de desplazamiento (vease Section 14.1) para senales 
digitales. Basicamente el CCD es un MOSFET construido con muchas puertas (habitual- 
mente varios miles). La representation grafica esta recogida en la Figura 3.13.1a, la cual 
muestra un MOSFET de canal p con una tension de entrada v i aplicada a la fuente y una 
fuente de alimentation negativa ^DD aplicada al drenaje a traves de la resistencia de carga. 

La actuation como linea de retardo se obtiene con un apropiado ajuste de las tensiones 
en las puertas. Esto hace que la carga abandone la fuente y llegue al drenaje despues de un 
retardo especificado que depende del numero de puertas y de la variation de la tension de 
puerta. 

El CCD recibe las muestras de tension v { (kT) de una tension analogica de entrada o de 
una serial binaria de entrada. Consideramos que v i es positiva en el instante / = 0 y que la 
tension v ax en la puerta 1 se hace negativa, de forma que u SG1 supera la tension umbral V T . 
Los huecos desde la fuente tipo p fluyen hacia el minicanal creado bajo la puerta l. Esto 
aparece reflejado en la Figura 3.13-1 b. Para detener el flujo de carga la tension de entrada 
se reduce de modo que v SGl sea menor que V T . Los huecos permanecen ahora bajo la 
puerta 1 y no emigraran mas lejos puesto que dicha puerta tiene el potencial mas negativo 
del dispositivo. 

Para lograr que la carga se mueva hacia el drenaje reduciremos bruscamente la tension 
en la puerta 2 y aumentaremos lentamente la de la puerta 1. El resultado se ilustra en la 
Figura 3.13-1 c para el instante t — AT. Finalmente, en / = T, todos los huecos se han 
movido ya hacia el pozo (es una practica habitual denominar al minicanal pozo de 
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Rl 




Tension 




(d) 


Flgura 3.13-1. El dispositivo de acoplamiento de carga (CCD); (a) vista esquematica; (b) tensiones 
en el instante t = 0 mostrando como se mueven los huecos desde la fuente hasta la puerta 1; (c) 
tensiones en / = At; (d) tensiones en r = T + AT (continua en pagina siguiente). 
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(e) 


Figura 3.13-1. (Continuation), (e) Tensiones en la puerta G N y en el drenaje. 


T T T 



Figura 3.13-2. Formas de onda trifasicas de las tensiones de puerta: (a) G l7 G 4 , G 7 , ...; (b) G 2 > 

G s , G a , (c) G 3 , G 6 , G 9 , ... 

potencial o simplemente pozo ya que representa la region de menor potencial) bajo la 
puerta 2. La tension en la puerta 1 es ahora v Gl = 0 V. Para mover la carga mas adelante 
hacia el drenaje se repite el proceso disminuyendo bruscamente la tension en la puerta 3 a 
la vez que se aumenta suavemente la tension en la puerta 2. Esto se muestra en la Fi¬ 
gura 3.10-1*/. De igual forma, cada T se mueve la carga desde una puerta hasta la 
adyacente hasta que llegue a la puerta G N . Las tensiones en la puerta G N y en el drenaje se 
muestran en la Figura 3.13-le. Hay que observar que la tension en la puerta G N es menor 
que la del drenaje. Sin embargo, esta diferencia es menor que V T para asegurar que los 
huecos no circulan desde el drenaje hacia la puerta G N . Cuando la tension en la puerta G N 
sube por encima de la del drenaje los huecos fluyen hacia el, provocando la aparicion de 
j un pulso de tension a traves de la carga R L . 

| Si el tiempo que necesitan los huecos para moverse entre puertas adyacentes es T 9 el 

I tiempo de retardo observado entre el instante en el cual la carga fue inyectada en la puerta 1 

! del CCD y el instante en el que el pulso de tension se observa en la carga es t D = NT. 

| En la practica es necesario retardar una secuencia de tensiones mas que una sola 

tension. Si nos fijamos en las Figuras 3.13- la hasta d, vemos que una segunda tension no 
| puede aplicarse a la fuente hasta que la puerta G 2 vuelva al valor 0 V, es decir, hasta que 

; G 2 haya transferido toda su carga a G 3 , puesto que si el potencial de G l cayese bruscamente 

mientras G 2 se encuentra transfiriendo carga a G 3 , parte de la misma retornaria a G ls 
| dado que el potencial de Gj (asi como el de G 3 ) seria menor que el de G 2 . Por esta razon la 
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tension en G x se hace caer bruscamente a la vez que lo hace la tension en C 4 . A tal sistema 
sincronizado se le denomina sistema trifasico ya que las tensiones G [t C 4 , C 7 , etc., 
cambian de igual modo que las tensiones (7 2 , G 5 , G 8 , etc., y que las C 3 , C 6 , C 9 , etc. Las 
formas de onda tipicas de la tension en puerta estan recogidas en la Figura 3.13-3. 

Ruido en un CCD. Se puede deducir de la anterior discusion que el tiempo T entre 
desplazamientos puede hacerse arbitrariamente largo. Una situation distinta se produce 
cuando los huecos del sustrato tipo n tienden a fluir hacia el pozo creado bajo el pequeno 
potencial de puerta. Estos huecos constituyen una carga extrana que no se puede distinguir 
de la que intencionadamente esta moviendose en el pozo. En la practica, con desplaza¬ 
mientos de la serial de carga del rango 1 /T > 1 kHz (T < 1 ms) y un retardo total 
aproximado de l s, el ruido debido a cargas extranas no afecta seriamente al funcionamiento 
del circuito. Esta condition es especialmente importante cuando se retardan senates 
analogicas utilizando CCD. En este caso tales ruidos deterioran la calidad de la serial 
retardada. 
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PROBLEMAS 

3.1-1. Utilizando (3.1-5) hallar i DS cuando 

v gs — ^gsq + 6 cos 0)1 donde e V p0 

Demostrar que i D contiene un termino de alterna y un termino estatico (cc). Comentar la 
razon ejV pQ respecto a un modelo lineal que represente a (3.1-5). 

3.1.-2. Suponiendo que 


v gs = v gsq + 6 cos Mo* 

y utilizando (3.2-2 b) demostrar que el MOSFET puede «amplificar» sehales. Explicar la 
respuesta en terminos de la relacion e/V TN . 

3.2- 2. Representar i DS en funcion de v DS a partir de (3.2-2) utilizando v GS como parametro. Suponer 

k n = t6 mA/V 2 y V TN = 1 V. Hacer esto para v GS = 4,5 y 6 V. 

3.2- 3. Utilizar (3.1-5) y (3.2-3) para comprobar el grafico de la Figura 3.2-6. 

3.6-1. (a) Para el MOSFET de la Figura P3.6-1 demostrar que el transistor esta funcionando por 
encima del punto de estrangulamiento, es decir saturado. 

(b) Hallar i x en funcion de v DS y representarla suponiendo que k n = fe x 10” 3 A/V 2 y 
V tn = 1 V. Sugerencia: i x = i DS . ^,Por que? 
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3.6-2. La carga del MOSFET T 2 en la Figura P3.6-2# esta caracterizada por las curvas representadas 
en la Figura P3.6-2 b. 

(a) Por el resultado de la parte (b) del Problema 3.6-1, i DS2 = k nl (u DS2 - F r/V ) 2 . Modificar 
esta ecuacion para obtener i Dsl en funcion de u DS] . 



12 3 4 5 6 7 

(b) 


Figura P3.6-2„ 
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(6) El resultado de la parte {a) es una recta de carga no lineal. Representar la recta de carga 
sobre las curvas de la Figura 3.6-2 b si V T „ 2 = 1 V y k n2 — ^ x 10“ 3 A/'V 2 . 

(c) Representar v 0 en funcion de v t y compararla con la curva de la Figura 3.6-2a. (Las curvas 
de la Figura P3.6-2 b corresponden a k nl = ^ x 10“ 3 A/V 2 y V TNi = 1 V por lo que k = l). 

3.6- 3. El MOSFET de carga T 2 de la Figura P3.6-2a dene una relacion entre la anchura y la 

longitud del canal que es la cuarta parte del valor dado en el Problema 3.6-2, por lo que 
= ^4 ^ 10 3 A/V 2 . La tension umbral Vn 2 se supone que es 1 V. 

(a) Representar la recta de carga sobre la curva de la Figura P3,6-2a. (Referencia al Pro¬ 

blema 3.6-2.) 

(6) Representar v 0 en funcion de v t y comparar con la Figura 3.6-3a (/. = 4). 

3.6- 4. (a) Para el MOSFET inversor de la Figura P3.6-2# utilizar las expresiones analiticas (3.2-2a) 

y (3,2-2 b) y demostrar que la caracteristica de transferencia esta dada por el grafico de la 
Figura P3.6-4. Observar que la mejor accion de conmutacion esta indicada por un valor 
grande de a. 

(b ) Escribir la ecuacion que describe la region lineal. 

(c) Indicar los estados de los MOSFET en cada region. 



Figura P3.6-4. 


3.6-5. Para el MOSFET de la Figura P3.6-5 descrito por las curvas de la Figura 3.2-5 (a) dibujar la 
recta de carga sobre las curvas y ( b ) representar v Q en funcion de v G eligiendo v GS = 2, 3, 4, 5 
y 6 V. Sugerencia: Haliar i D5 por la recta de carga y despejar v G y v 0 . 


9 y DD = 10 V 



Figura PS.6-5. 
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3.6.6. Para el JFET inversor de la Figura P3.6-6 descrito por las curvas de la Figura 3.1-5 (a) dibujar 
la recta de carga sobre las curvas y (b) representar i> 0 en funcion de v 0 eligiendo o GS = 0, —l, 
-2, -4,-5 V. 




16 V 


Figura P3.6-6. 


3.6- 7. Repetir el Problema 3.6-4 para la Figura 3.6-2 y la Figura 3.6-3a. 

3.6- 8. Hallar las caracteristicas de transferencia del inversor MOSFET de las Figuras 3.6-2 y 3.6-3 b 

utilizando la tecnica del Problema 3.6-4. Comprobar que la parte superior de la curva esta 
descrita por 


A(u, - 2) 2 = (12 - vf - 4 

3.6-9. Hallar las caracteristicas de transferencia del inversor MOSFET de las Figuras 3.6-2 y 3.6-3c 
utilizando la tecnica del Problema 3.6-4. Comprobar que cuando T t y T 2 funcionan por 
encima del punto de estrangulamiento 



3.7-1. (a) Para el CMOS inversor de la Figura 3.7 -\b utilizar las expresiones analiticas (3.2-2) y 
(3.4-1) y demostrar que la caracteristica de transferencia la da el grafico de la Figura P3.7-1. 



Figura P3.7-1. 
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(b) Indicar los estados de los MOSFET que constituyen el CMOS inversor en las regiones A y B. 

(c) Suponer 10 V y V rp = V rN = 3 V y comparar con la Figura 3.7-2. Utilizando estos 

valores hallar la ecuacion que reJacione v 0 y i?,. en la region A. 

(d) Sean F ss = 10 V, V TP = 4 V y V TN = 2 V. Trazar la curva de transferencia v Q en funcion 
de v r 

( e ) Repetir la parte (d) para F 5S = 10 V, V TF = 2 V y V rN = 4 V. 

3.7-2. Para el CMOS inversor de la Figura 3.7-1 h, (a) hallar la resistencia equivalente del transistor 
NMOS en el estado bajo suponiendo que v dsi ^ ^ (u t - Vtn) y V i ~ Ks'i' ■ 

(b) Flallar la resistencia equivalente del transistor PMOS en el estado alto suponiendo que 

^SD2 ^ ~~ V i ^Tp) y V i ~ 

(c) Utilizar los resultados de las partes (a) y (b) para calcular las resistencias equivalentes con 
K = k p = 10" 3 A/V 2 , y TN = V TP = 3 V y y ss = 10 V. 

3.9-1. La finalidad del diodo en la Figura P3.9-1 es mejorar el limite de tension del control del 
conmutador en estado de corte cuando la carga representa un cortocircuito, tal como una 
entrada de amplificador operacional (aqui se utiliza 10 Q). 

(a) Si V N = 15 V, calcular /? FET y demostrar que el diodo esta siempre abierto con el 
interruptor en conduccion. Suponer una tension de corte de diodo de 0,65 V. 


k n = 2 x 10“ 3 mA/V 2 
V T = 3 V 



(a) ( b ) 


Figura P3.9-1. 

(b) Hallar V F para mantener el interruptor abierto o en corte y comparar con (3.9-4 b). 

(c) Representar i L si o) = 2n/T = cu 0 /4. 

3.9- 2. En la Figura 3.9-1 suponer k n = 1,5 x 10“ 3 A/V 2 , V T = 2 V, — 6,8 kQ y v t = sen a> 0 ( V. 

{a) Hallar V F para mantener el interruptor abierto. 

(b) Determinar V N de modo que R fb j < RJ10. iEs suficiente para mantener el interruptor 
cerrado, o sea, en conduccion? 

(c) Representar v L si el periodo de la serial de control es igual a T 0 / 2. 

3.9- 3. El interruptor CMOS de la Figura 3.9-2 se caracteriza por los valores k n = k p = 2 x 10 -3 

A/V 2 , V T = 3 V y R l = 1 kQ. El margen de la serial de entrada es de —8 a 6 V. 

(a) Disenar la serial de control v G para que el interruptor funcione correctamente, 

{b) Calcular el valor de R cM os para el diseno de la parte (a). 

(c) Ajustar la serial de control para R c mos < 10 H. 

3.9- 4. El interruptor CMOS de la Figura P3.9-4 esta caracterizado por k n = k p = 1 mA/V 2 , 

V T = 2 V, R l = 10 kfi, R s = 5 kO y v in = 6 sen a) Q t V. 
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(«) Determinar un valor satisfactorio de V F , 

{b) Demostrar que el interruptor permanecera cerrado o en conduccion en tanto que 

.. + ^CMO.s) . , f/ ( Kn)mln(^CMOS + Rl) 

V s ^ V r + - y K. ^ V r - 

^CMOS + R s + R{, RcMOS + R S + Rl 

y hallar F v suponiendo R cM0S despreciable. Probar este supuesto mediante el calculo de 
/?cmos y compararlo con el valor de R L . 

(<■) Repetir las partes («) y {h) si R L = 1 kfl y R s = 500 £1 



3.9- 5. Disenar la serial de control en la Figura 3.9-3 para que v 0 ^ 0,02 V cuando el interruptor esta 

cerrado, es decir en conduccion. La serial varia entre —4 ^ r-. < 7 V. Utilizar los valores del 
Ejemplo 3.9-1. 

3.9- 6. Repetir el Problema 3.9-5 para cuando esta conectada una carga de 10 kO en paralelo con la 

salida v n en la Figura 3.9-3. 
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INTRODUCCION 

En la practica, en el diserio de circuitos con transistores se establece cuidadosamente el 
punto de reposo (Q) para que el transistor funcione en un margen determinado y para 
asegurar que se cumpla la linealidad (y a veces una excursion lineal maxima) y no se 
sobrepase la potencia P Ctm4x . Disenado el circuito, es necesario comprobar las variaciones 
del punto de reposo debidas a oscilaciones de temperatura y de los parametros de un 
transistor a otro. Estas variaciones deben mantenerse dentro de limites aceptables tal 
como determinan las normas o especificaciones. 

Entre los parametros independientes que pueden producir un desplazamiento del 
punto Q en un transistor de union estan los siguientes: 

1. La amplia variacion de la amplification de corriente /? (5 a 1 o mas) en un tipo 
particular de transistor. 

2. Variacion de la corriente de corte de colector I CB0 debida a su dependencia de la 
temperatura. 

3. Variaciones de la tension base-emisor en reposo V BEQ debidas a su dependencia de 
la temperatura. 

4. Variaciones de las tensiones de alimentation debidas a una imperfecta regulation. 

5. Variacion de las resistencias del circuito debidas a la tolerancia y/o a los efectos de 
la temperatura. 

Alguno de estos parametros, por ejemplo, los efectos de la temperatura, son importantes 
para todos los disenos mientras otros, por ejemplo, la tolerancia de las resistencias y la 
variacion de /?, son mas importantes cuando se trata de una production en serie de cierto 
numero de amplificadores identicos. 

En un FET, la tension umbra] y el parametro de corriente k son funciones de la 
temperatura. Estos parametros tambien varian algo entre una y otra unidad a consecuencia 
de las diferencias de fabrication. 

En este capitulo estudiaremos todos estos factores, asi como los metodos para 
neutralizar el efecto de sus cambios sobre el punto de reposo. 
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a a. BBSPUkiikMimm del pui^to de repos© 

DEBSD© A LA IWCERTIDUIVIBRE DE p 

Cuando aparecieron los transistores, los disenadores usaban las caracteristicas de emisor 
comun, como las representadas en la Figura 4.1-1, para fijar el punto de reposo Q de un 
amplificador. Tal como se indica, se trazaba una recta de carga de corriente continua 
adecuada y el punto de reposo se establecia para una corriente de base determinada I BQ . 
El circuito de entrada se disenaba para mantener la corriente de reposo de base en este 
valor. Sin embargo, surgio un problema cuando los amplificadores empezaron a producirse 
en grandes series. Como los factores ji de distintos transistores del mismo tipo pueden 
estar sometidos a una variacion de 5 a 1, la corriente de reposo del colector esta sujeta a la 
misma variacion (si I BQ se mantiene constante). Esto tiene como resultado el cambio de i c 
de modo que el punto de reposo, con un valor I BQ fijo, puede encontrarse en la region de 
saturation de un circuito en el cual ft tiene un valor elevado, o en la region de corte en 
otro, en el cual P tiene un valor bajo. 

Cuando estudiamos el amplificador en emisor comun en la Section 2.3, encontramos 
que la corriente de reposo del colector podia estabilizarse, contra las variaciones de P de 
uno a otro transistor, utilizando una resistencia de emisor y manteniendo una cierta 
relacion entre las resistencias de los circuitos de base y de emisor. Esta relacion viene dada 
por la desigualdad 


R b < PR C (4.1-1) 

Veremos ahora que cuando esta desigualdad se satisface, el punto de reposo es practica- 
mente independiente de las caracteristicas del transistor. El circuito empleado se ha 
representado en la Figura 4.1-2. Observese que la Figura 4.1-2 puede representar un 
circuito de emisor comun, y tambien el circuito equivalente en continua de la configuracion 
de base comun, y si hacemos R c igual a cero, el circuito representa la configuracion en 
seguidor de emisor. Asi la Figura 4.1-2 y todos los resultados que siguen pueden aplicarse 
igualmente a las tres formas de conexion. 

Utilizando los resultados obtenidos en la Seccion 2.3, tenemos: 

Para la corriente de colector. 


4 = pi, + (/? + i )i CBO 


(4.1-2) 



Figura 4.1-1. Caracteristicas en 
emisor comun. 


1 
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L Circuito en emisor comun. 


Para el circuito de colector utilizando la ley de Kirchhoff de tensiones: 

K:c = ^c R c “1“ h;Re + K e 

Para el circuito de base utilizando la ley de Kirchhoff de tensiones: 


(4.1-3) 




(4.1-4) 


De (2.1-3) 


1 = -- — / 

B P + 1 CB0 


(4.1-5) 


Combinando (4.1-4) y (4.1-5), se obtiene: 


VbB — ^BE IfBO R h + [ R e + 


P + 1 


(4.1-6) 


Utilizando ahora 


,c ~ j 


I E "h ^CBO 


(4-1.7) 


En (4.1-6), la corriente de colector en reposo es: 


Icq — 


PWbb - M ± (g ± UlcsdK + M 
(P + Me + R b 


(4.1-8) 


La tension estatica colector-emisor V CEQ se puede obtener de (4.1-3) y (4.1-8). Estas 
ecuaciones se pueden simplificar considerablemente admitiendo tres suposiciones practicas: 


a = --- » 1 ya que ft P 1 

j? 4- 1 


(4.1 -9a) 


y como I CBO es muy pequena en los transistores de silicio, tambien supondremos que 
(4.1-7) es 


/ — K 1^1 
Ir ~ n 4 1 F ^ 1 F 

C p + j c t 


(4.1-9/;) 
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Ademas supongamos que en el numerador de (4.1-8) 

P 


IcBo{R e + Rb) ^ 


(K 


b ' ' p + i 
Con estos supuestos (4.1-3) se convierte en 


BB V B e) ~ ^BB y BE 




K:c ~ ^C£ + 4” Re) 


y (4.1-8) en 


*cq 


Kbb ^be 

Re + RJ(P + 1 ) 


(4.1 -9c) 


(4.1-10) 


(4.1-1 la) 


Si se cumple la desigualdad (4.1-1), (4.1-1 la) se simplifica y puesto que se supone que V BE 
es igual a 0,7 V para transistores de silicio 


1 CQ 


V — V 

^BB __ y B. 

R 


Vbb ~ 
R. 


(4.1-116) 


La situation del punto Q viene dada por (4.1-116) y vemos que es independiente de p 
cuando se satisface la desigualdad (4.1-1). 

Ahora podemos prescribir un proeedimiento de diseno: 

1. Elegir una recta de carga de c.c. adecuada, asi como un punto Q a base de 
consideraciones tales como tension de alimentation disponible K cc , excursion que 
se desee de corriente, disipacion de potencia en reposo, etc. Entonces la pendiente 
de la recta de carga de c.c. fija R c + R e y la intersection con el eje v ce ^J a K:c- 

2. Habra que determinar V BB , R b y R c o R e , pero hay un amplio margen para ello. 
Para determinar V BB se puede utilizar la ecuacion (4.1-116) una vez que se ha 
elegido el valor adecuado de R e . Para un valor dado de R e (4.1-1) represents un 
limite superior de R h . En el Capitulo 6 veremos que R h debe ser tan grande como 
sea posible para que la ganancia de corriente no se pierda por atenuacion en el 
circuito de entrada. Teniendo en cuenta este requisito suponemos que con un 
factor de 10 quedara satisfecha la desigualdad y escribimos 


R b = K 

Pm\n + 1 10 


(4.1-12a) 


de donde 


R b * 


Pm\n Re 
10 


(4.1-126) 


Con esto se fija R b y, puesto que se conocen V BB y V CCt se podra determinar el circuito 
practico de polarization de la Figura 2.3-1 utilizando (2.3-lc) y (2.3-1 d\ 
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- EJEMPLO 41-1- 

En el circuito de la Figura 4.1-2 sean V cc = 10 V, I CQ = 10 mA, V C eq = 5 V, 
R c = 400 Q y 40 ^ /J < 120. Hallar los valores adecuados de (a) R e y ( b ) R b . (c) Con 
valores fijos de R e) R b y V BB la corriente en reposo variara cuando varia ft en todo el 
margen total indicado. Determinar V BB para que cuando /? = 40 y 120, las magnitudes 
de las variaciones de la corriente de reposo alrededor del valor nominal de 10 mA 
sean iguales. Calcular tambien la maxima variation de la corriente de colector. 

Solution 

Las especificaciones dan suficiente information para determinar la recta de carga y 
situar el punto Q representado en la Figura 4.1-3, 



Figura 4.1-3. Rectas de carga para 
el Ejemplo 4.1-1. 


(a) Por la recta de carga 


R c + R e 


10 

20 x 10“ 3 


500 Q 


y como R c — 400 Q, 


R e = 100 Q 

(, b) Por (4.1-126) 

R M _ (401(100) _ 

* 10 " 10 - 

(c) Para calcular el efecto de p sobre el punto Q utilizamos (4.1-1 la) y suponemos 
que /?%/?+ 1. Entonces 


^ Vbb - 0.7 

~ K + RJP 


T = ^bb ~ 0.7 
CQ 100 + 400/40 


10 mA — A I CQ 


Cuando ft = 40, 
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Cuando [i — 120, 


V RR “ '0,7 

BB = 10 mA + A I c , 


IcQ 100 + 400/120 


Despejando V BB y AI CQ se tienen 


K 


1,76 V 


A/ cq % 0,33 mA 


Asi pues, una variacion 3:1 de [i produce una desviacion despreciable del punto Q. 


4.2. EFECTO DE LA TEMPERATURA SOBRE EL PUNTO DE REPOSO 

En la seccion anterior se analizo el desplazamiento del punto Q debido a variaciones de (i 
de un transistor a otro y una disposicion del circuito de polarizacion que minimizaba estas 
variaciones. Otra causa importante de la variacion del punto Q es la temperatura de 
trabajo del transistor. En esta seccion estudiaremos la variacion del punto Q debida a que 
I CB o y ^eb dependen de la temperatura. 

Comenzaremos el analisis con la expresion exacta de la corriente de reposo de colector 
[Ec. (4.1-8)]. Esta expresion puede simplificarse teniendo en cuenta que normalmente 
f}R e > R h , de forma que R c -f RJ(fi + J) % R e , ya que el circuito ha sido estabilizado 
contra las variaciones de ft como se ve en la Seccion 4.1. Luego la expresion (4.1-8) se 
convierte en 


J C Q ~ — j — + Icbo (l + f) (4.2-1) 

Esta es la relacion deseada entre la corriente de colector y las dos variables dependientes 
de la temperatura I CBO y V BE . 

En la seccion anterior despreciabamos I CB0 y utilizabamos (4.1-11/?) para hallar la 
corriente de reposo del colector. Las suposiciones que conducen a la expresion (4.1-11/?) 
son validas para temperatura ambiente. Para ver la validez de (4.1-11/?) a elevadas 
temperaturas utilizaremos la ecuacion (4.2-1). 

La tension base-emisor V BE disminuye linealmente con la temperatura de acuerdo con 
la relacion 


ALb E = V BE2 - V BEl = ~k(T 2 - T { ) (4.2-2) 

donde k % 2 mV/°C Ten°C 

La corriente inversa de saturacion I CBO se duplica aproximadamente para cada 10 C 
de aumento de la temperatura. Este hecho esta comprendido en la formula 

I CBOl — IcBO\ eK[! ~ r ' 1 (4.2-3) 


donde, puesto que £ 0>7 % 2, 


K - 0,07/°C T en ‘ C 
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El valor tipico de I CB0 para transistores dc baja potencia a temperatura ambiente es 1 /(/A 
o menos. 

La variacion de I CQ con la temperatura puede determinarse a partir dc (4.2-1). 
Suponiendo que solo varian V BK e 1 CB0 , tenemos 


A/eg _ ^ KBE 


AT 


M A/cb 


R. AT + V + /?„/ A7 


De la expresion (4.2-2), con AT = T 2 ~ T x , 


4k » <. 
"Sr = 


y de (4.2-3) 


A le BO 

AT~ 


h'B02 ~ U'l 


Ic'BO l( eAA/ — 1) 


AT AT 

Sustituyendo (4.2-5) y (4.2-6) en (4.2-4), obtendremos 


AI t 


cq 


AT 


R, 


+ 1 + 


Ir 


CBO 1 


AT 


de donde 


^ Icq — 


k AT 


R, 


r, + 1‘ +gjw«“ r - o 


En el ejcmplo siguiente, se calcularan algunos valores tipicos. 


(4.2-4) 


(4.2-5) 


(4.2-6) 


(4.2-7) 


(4.2-8) 


- EJEMPLO 4.2-1 - 

Considerar el circuito de la Figura 4.1-2, con R h = 400 Q, R e = 100 Q, e 
I CQ = 10 mA, a temperatura ambiente (25 "C). Calcular la variacion de I CQ si la 
temperatura aumenta a 55 °C. 

Solucion 

Sustituyendo los valores dados en la Ecuacion (4.2-8) con AT = 30 "C. 

Mcq = ~ * 2-™ + (I + 4)(/„ 01 )(7,2) = (0,6 x 10- 3 ) + 36 I cmn 
Un valor tipico para un transistor de silicio de baja potencia es 

I CBO i = 0,1 /iA 

Por consiguiente AI CQ = (0,6 + 0,0036) x 10“ 3 % 0,6 mA 
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Mediante este ejemplos vemos que la variation de I CQ en el transistor de silicio seria 
despreciable en la mayoria de aplicaciones. Observese tambien que la mayor contribution 
al cambio de corriente viene de la variation de la tension base-emisor V BE . Esto es lo que 
suele ocurrir, y en consecuencia se tiende a despreciar el efecto de las variaciones de I CB0 . 


4.3. ANALISIS DEL FACTOR DE ESTABILIDAD 

Este metodo se utiliza a menudo en ingenieria. El problema es el siguiente: dada una 
variable fisica (en nuestro caso I CQ \ ^que cambio sufrira cuando las variables de las que 
depende (en nuestro caso, / cso , Vbe> P* etc 0 varien en cantidades determinadas 
(generalmente pequenas)? Este metodo recibe varios nombres: analisis de sensibilidad, 
analisis de variabilidad y analisis del factor de estabilidad, por ejemplo. Todos estos 
metodos se basan en el supuesto de que, para variaciones pequenas, la variable considerada 
es una funcion lineal de las otras variables y puede expresarse en forma diferencial total. 
En nuestro caso, podemos escribir: 

^CQ = Icq(IcBO-> ^BEi Pi •*•) (4-3-1) 


La diferencial total es 


dt CQ = § 3L dlcm + dV„ + % df + ... (4.3-2) 

oicbo o Vbe °P 

Definamos ahora los factores de estabilidad 

(4.3-3 a) 
(4.3-3 b) 
(4.3-3 c) 

Si los cambios de las variables independientes I CBO , V BE , P, etc., son pequenos 


a _ a/ cq 

1 ~ AT 

al CBO 

0 kI C Q 
V A V BE 

o CQ 

~ A/? 



s, * 

dlcQ 

dlcBo 

C ^ dlcQ 

V ~ dV BE 

O ^ ^Iqq 

~ dp 

(4.3-4a) 

y 

A Icq % dI C Q 

A Icbo % 

die bo A V BE 

x dV BE A P « dp 

(4.3-46) 

Por tanto 

A Icq 

% Sj A Icbo 

+ Sy A V BE + 

S p AP + - 

(4.3-5) 


Podemos deducir facilmente de esta relation A I CQ para variaciones de cualquiera de las 
variables independientes si estas variaciones son suficientemente pequenas para que se 
cumpla nuestra suposicion de que el incremento A/ sea aproximadamente igual al diferencial 
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dl. Si esta suposicion no es valida, habra que calcular el incremento real. (Este es usualmente 
el caso cuando se consideran las variaciones de /?*.) 

La Ecuacion (4.1-8) es la relacion completa entre I CQ y las variables que interesan en el 
amplificador convencional con configuration en emisor comun. Tomando las derivadas 
parciales indicadas en (4.3-4a) hallamos, suponiendo R e P R b /{/3 4- 1), 


y 


dlcQ _ Re Rb ^ j 4 — 
dlcso “ Re + RJ(P + 1) ~ Re 

dlcQ _ _ ~ P _ ^ _ 

dV BE " (jS 4 l)7? c 4 ~ * e 


(4.3-6fl) 


(4.3-66) 


Para hallar 5^ debemos calcular el incremento real ya que esta implicada una variation 
grande. Como V BB — V BE > I CBO (R e + Rb) en re gi° n activa, el termino I CBO se desprecia 
en (4.1-8). Asi 


r IKVbb - V be) 
CQ ~ R b + (jff + l)i? e 


(4.3-7) 


Ahora supongamos que /? 1 y jS 2 representan los limites superior e inferior, respectiva- 
mente, de /?, siendo / c<22 e I CQi las respectivas corrientes de colector. A continuation 
formamos la relacion 


4<2i Pi + (Pi + 

Se resta la unidad de ambos miembros de (4.3-8) y se opera para obtener 

A P(R b + R e ) 


l CQ 2 


Icq i _ A I CQ _ 


— " \ p ■ - ~e/ _ 

CQl fi&Rt 4" (P 2 4" 1)-^*] 


donde 

Por consiguiente 

Finalmente (4.3-5) se convierte en 


Icqi 1 CQ1 

Icqi y ^P ~ P 2 ~ Pi 

R b + R e 


H'O — ^CQ2 


o A/qQ _ 

' " AjS p. 


R b + (p 2 + 1)R, 


M, 


'CQ 


1 + 


r) AIcbo ~ p AV i 


+ 


l _CQl 

Pi 


ic BO 

R b 4- R e 


BE 


R b + ()? 2 + l)* e 


Aj8 + ••• 


(4.3-8) 


(4.3-9) 


(4.3-10) 


(4.3-1 la) 


* Si I CQ es una funcion lineal de una variable x, entonces A/ Cfl /Ax = dl c Jdx incluso cuando Ax sea grande 
(puesto que la pendiente de una recta es constante). Sin embargo, si l CQ no es una funcion lineal de x, A/ CQ /Ax no 
representa la pendiente de la curva exceptu en el limite donde Ax dx. 
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Se observara que como la variation de ft es grande, la variation total A I CQ en I CQ 
siempre se puede determinar como en (4.3-1 la). En el caso presente, los factores de 
estabilidad Sj y S v no contienen ft, por tanto, (4.3-1 la) es correcta. Sin embargo, si 
tenemos, por ejemplo, R e = 0, S { y S v dados por (4.3-6) contendrian ft. Como ft puede 
tener cualquier valor desde /}j hasta ft 2 , no podemos saber cual debe ser el valor de ft 
incluido en los factores de estabilidad. En tal caso se debe obtener directamente la 
variation total de l CQy es decir: 

A I C Q = IcqUcBOI, VBE2' ^ 2 ) — fcQ^CBOU VbKU ft 1 ) (4.3*11/?) 

donde se eligen las variables independientes para maximizar A I CQ en prevision de la peor 
condition posible. 

Los incrementos de I CB o y V B e pueden estar directamente relacionados con la tempera- 
tura haciendo uso de (4.2-2) y (4.2-3). Asi 

AV B£ = -k AT (4.2-2) 

y A I CBO = IcBode™ 1 ' ~ 1) (4.2-3) 

Observese que es relativamente fatil tener en cuenta otros factores que podrian 
afectar a I CQ . Por ejemplo, si tambien hay que hallar las variaciones de I CQ debidas a 
variaciones de Krc y R e , escribiremos 

M cq = S, AIcbo + Sk AK„ + S„ &[} + S K< A V cc + S K A R e (4.3-12) 

donde S Kr x y S„ r x ^ (4.3-13) 

o V cc oR e 

para pequenas variaciones de I CQ . 

La ecuacion (4.3-12) indica que la variation total de la corriente de reposo, A f CQ , es 
proporcional a las variaciones de cada una de las variables independientes y a sus factores 
de estabilidad. Luego, al disenar para pequenos A I CQ , proyectamos reducir al minimo los 
factores de estabilidad. En la aplicacion normal de la expresion (4.3-12) no se requiere una 
gran exactitud y se acostumbra a utilizar este tipo de analisis para variaciones relativamente 
grandes (20 por 100 o mas) y para aplicar un criterio practico a la interpretation de los 
resultados. Los ejemplos que siguen dan ordenes tipicas de estas magnitudes. 

- EJEMPLO 4.3-1 - 

Hallar V BB , R h y R e en el amplificador representado en la Figura 4.3-1 de modo que 
i c tenga una excursion minima de ±5 mA. ft varia de 40 a 120 y V BEQ esta 
comprendida entre 0,6 y 0,8 V. La tension de saturation colector-emisor V CE saI 
es 0,1 V. 

SoluciOn 

Para tener una excursion de cresta de +5 mA se necesita que la corriente de reposo 
I CQ se encuentre limitada por I CQl e I CQ2 como se indica en la Figura 4,3-2. El punto 
Q x asegura que i c podra variar en —5 mA antes del corte, mientras que Q 2 
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asegura que i c podra variar +5 mA antes de la saturation. Suponiendo que el corte 
se presenta para i c ~ 0, f CQ[ = 5 mA. En la Figura 4.3-2, I CQ2 viene dado por la 
intersection de las rectas de carga de c.c. y c.a. 

Recta de carga de corriente continua: 

Krc ~ K'EQZ d" d" Re) 

Recta de carga de corriente alterna: 

VcEQ2 — Vc'E. sac = R c UcQ2 + 5 X 10 3 — 1qq 2 ) 

Eliminando V C eq 2 obtenemos: 


ICQ2 


Vcv ~ 5 X \0~*R C - VcE. sat 

R c + R e 

15 - 5 - 0,1 _ 10 

1000 + R e % TOOO 4- R e 



Figura 4.3-2. Rectas de carga para el Ejemplo 4.3-1. 
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La corriente de reposo de colector debe satisfacer, pues, la desigualdad 


l CQl 


^ ^cq ^ A 


CQ 2 


o bien 


5 mA < I co < 


10 


cc " 1000 + 7?, 


mA 


Resolviendo esta desigualdad, encontramos que R e debe ser menor que 1 kQ para 
asegurar que el punto de reposo este situado entre Q 1 y Q 2 . 

A continuation, veamos el efecto de las variaciones de /? y V BEQ . La relation 
adecuada es 


, = P(Vbb ~ Vbe) 

CQ R b + ()8 + 1 )/?, 


De (4.3-1 la) 


(4.3-7) 


A/, 


CQ 


R. AVbe + 


‘CQi 


7?„ + R. 


Ap 


Pi + (p2 + W' 

El caso mas desfavorable se presentara cuando AV BE = -0,2 V y A)? = 120 — 40 = 80. 


Luego. 


_ 0,2 I CQi (R b + R e m 

al cQ ~ R + p _i_ nnc 


40 7?. + 1207?. 


J C Ql 

7?„ 60 




1207?. ^ 7?„ 


Es evidente que existe una amplia gama de valores de R b , Re y que mantienen el 
punto Q entre los limites 2i y 62 - Si elegimos 

R e = 500 n = 2000 Q = 3,7 V 

el limite inferior de I CQ se presentara cuando V BE = 0,8 V y /? = 40. De (4.3-7) 

_ (40X3,7 - 0,8) ^ 

*CQ, min ^nr\r\ . ( a r\\/cnn\ / " v ' U1A 


2000 + (40X500) 

_ 0a 5^3 
/cc “ 500 + 60 


. „ 0,2 5,3 2000A . 

Aim = — + — Xl0 3 (l + 1 « 0,8 mA 


Luego 


Icq, mix — 5,3 + 0,8 — 6,1 mA 


Las rectas de carga representadas en la Figura 4.3-3 indican el posible desplazamiento 
del punto Q bajo estas condiciones. Se ve que la corriente de colector puede tener una 
excursion de ±5 mA en la gama especificada de valores de /? y V EE . 
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- EJEMPLO 4.3-2 - 

(a) Utilizando los valores nominates dados en la Figura 4.3-4, hallar I CQ a temperatura 
ambiente. (b) Hallar A / CQ para las tolerancias indicadas de ^CC» Re y /?. La temperatura 
ambiente esta comprendida entre 25 y 125 °C. 

Solucidn 

(a) De (4.1-8), la corriente nominal de reposo, si se desprecia I CB0 , es 


P^Vbb Kbeq ) 


/cQ 08 + \)R e + R b 


= PilRiARi + Mlk ~ W 
(Jff + D*. + ^ 

75[(0,5/5,5)20 - 0,7] 


(76X100) + 455 


= 10,6 mA 


V cc - 2° ± 2 v 


= 5 ko = 500 n 


K = 455 n 


49 < & < 99; = 75 

/ CB0 = 0,1 fiA a 25 °C 
V BEQ = 0,7 V a 25 °C 


!/?, = 500 Q = 100 ± 10 O 


Figura 4.3-4. Circuito para el 
Ejemplo 4.3-2. 
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(b) Para hailar A I CQ hacemos uso de (4.3-5). Los lactores de estabilidad necesarios 
son 5,, S y , Sp, Sy cc y S Rr . Por (4.3-6a) 


S, = 


R c + R h 


100 + 455 


R , + R JW + 


100 


= 5,5 mA/mA 


y como fiR e > R h , se pueden utilizar las aproximaciones en (4.3-6). Por (4.3-6 b) 

S v w -J = -0,01 A/V = -10 mA/V 

Con fly = 49, la / C(2 i correspondiente es / C(21 = 10,2 mA. Luego por (4.3-10) 

S, { % x 10' 3 + ~ 0,01 mA por unidad de cambio en B 

p 49 455 +10 000 F ' 


Para hailar Sy cc nos referimos a la parte (a). Entonces 

ZJCQ _ P ( *, 


Sy " ~ dv, 


CC (P + + R b \ R l + R 2 

500 


*1 


(*1 + * 2 )*. 


(5500)(100) 


+ 0,9 mA/V 


Para hailar S Rf aplicamos la definicion a (4.1-8) 

_ d/ CQ ^ ~ (^Bfi ~ j^gg) ^ ~ M 

R “ “ dR, ~ [* e + *„/(/? + l)] 2 ~ (I00) 2 

% — 10 " 4 A/ft = —0,1 mA/n 

Asi quedan determinados todos los factores de estabilidad. El paso siguiente en la 
solution sera hailar A/ CB0 , AK B£ , A/?, AV CC y A/? e . Usando (4.2-3), tenemos 

Ale bo = Icboi{£ K * T - 1) = 0,1 x iO- 6 (e (0 ’ 07)n ° 0) - 1) « 0,1 mA 

y por (4.2-2) 

A- -k AT = -(2 x 10" 3 )( 100) = -200 mV 
Por las especificaciones 

Afi = 50 A V cc = 4 V A^ = 20 ft 


La peor desviacion posible del punto Q con respecto al valor minimo sera: 
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M cq = \S, Mcbo\ + \S V AV be \ + A//| + \S ln AV cr \ + US«.. AR\ 

= (5,5)(0,1) + (10X0,2) + (0,01X50) + (0,9X4) + (0,l)(20) 

= 0,55 4- 2 4- 0,5 4- 3,6 4- 2 mA 

y A/ rc , ^ 8,65 mA 

La maxima variation posiblc con rcspccto al valor nominal dc 10,6 mA sera entonces 
aproximadamente la mitad dc cstc valor, o ^ ±4,3 mA. 

Se nos pregunta como puede rcducirse csta gran variation dc corricntc. La gran 
variation con la temperatura, debida principalmente a variacioncs de L w/ . ; , origino 
aproximadamente 2,55 mA dc la variation total dc 8,65 mA dc la corricntc cn reposo. 
En la Section 4.4 sc p resen ta ran algunas tccnicas para minimizar las variacioncs dc 
V HK debidas a la temperatura. Para reducir las variacioncs debidas a V cc y R c se utilize) 
una fuente regulada tal que A V cc = 0,1 V cn lugar de 4 V y sc emplco una resistcncia 
con tolerancia del 1 por 100 cn vez dc un 10 por 100, para que A R c = 4 10. Asi se 
modifican los calculos anteriores para obtener 

A I CQ 5$ ±1,67 mA 

Incluso esta variacion, de aproximadamente 20 por 100 dc la I CQ nominal, es 
significativa. Estc procedimiento de analisis cs, pues, extremadamente importante, ya 
que la informacion capacita al disenador para determinar si puede ser obtenida la maxi¬ 
ma excursion de la corriente de colector. De Jo contrario sera necesario un nuevo diseno. 


4,4. COMPE^SACiON DE LAS VARSACIONES DE TEMPERATURA 
MEDIATE LA POLARSZACIOM POR DEODO 

En las secciones anteriores hemos visto que los cambios de temperatura ambiente podian 
producir una variacion importante en la corriente de reposo de colector. Esta variacion es 
debida principalmente a la tension base-emisor y B » que es funcion de la temperatura (cl 
efecto de I CB0 es generaImente despreciable). 

Un metodo para reducir esta variacion de corricntc resulta obvio al considerar el 
factor de estabilidad S v de (4.3-6 b). Si R c aumenta, S y disminuye e A I CQ se incrcmenta. Sin 
embargo, se reduce tambien la corriente en el equilibrio. Asi, con esta forma de minimizar 
S y no se consigue demasiado. 

4.4-1. Compensation con un solo diodo 

Otro metodo para reducir las variaciones de la tension base-emisor consistc en utilizar la 
compensation por diodo. Para comprenderlo consideraremos cl circuito de la Figura 4.4.1. 

En este circuito, la polarization se efectua por una fuente dc corriente constante, I HH . Si 
se elige el diodo de modo que sc adaptc a la caracteristica de la union base-emisor del 
transistor, para que sus dependencias dc la temperatura scan las mismas, tendremos 

A Vjy _ AK„„ ; 

AT AT 


(4.4-1) 



202 CIRCUITOS ELECTRONICOS 



Flgura 4.4 -1. Polarization por diodo: 
circuito simplificado. 


La corriente de la fuente de polarization es constante de modo que 


IbB — "L ^BQ — + 


i EQ 


fi + l 


= constante 


(4-4-2) 


La tension de base del circuito es 


"L IpRd ~ VjBEQ 4" IEQ^e 


(4.4-3) 


Luego, utilizando las expresiones (4.4-2) y (4.4-3), la corriente de reposo del emisor es 


j _ Vp JjBEQ + ^BB^d 

EQ R e + RJ(fi + 1) 


Ya que I BB es constante 


A4g = ak^/at* - av be /at 
AT R e + R d /(P + 1) 


(4.4-4) 


(4.4-5) 


Por lo tanto, I EQ es insensible a las variaciones de temperatura. 

Observese tambien en la expresion (4.4-4) que la corriente de emisor I EQ es relativamente 
independiente de las variaciones de /?, si 


R e > 


Rd 

P + i 


(4.4-6) 


Es evidente que el grado de estabilizacion con la temperatura depende de la adaptacion 
o igualdad entre el diodo exterior y el diodo base-emisor del transistor. Cuando se usan 
componentes discretos debe tenerse cuidado en la election del diodo. Sin embargo, en 
circuitos integrados (Cl) los diodos estan formados por transistores conectando la base al 
colector, como muestra la Figura 4.4-2. Habitualmente, estos transistores integrados son 
muy similares (curvas adaptadas) a causa de la naturaleza del proceso de fabrication y, 
por tanto, la compensation en temperatura es bastante buena. 

Observese que como (4.4-5) es independiente del valor de R d se puede obtener 
teoricamente una perfecta compensation si R d = 0. Sin embargo, en tales circuitos 
Vp > V BE , por lo que la corriente suministrada al circuito de polarization excede de 
la corriente del transistor. Esto da lugar a mayor disipacion de potencia. 
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Figura 4.4-2* Polarization por diodo: 
con un transistor conectado como diodo. 


- EJEMPLO 4.4-1 - 

La Figura 4.4-3 muestra un circuito de polarizacion por diodo en que la fuente de la 
corriente de polarizacion I BB ha sido reemplazada por una fuente de tension en serie 
con una resistencia. Determinar el efecto de las variaciones de temperatura sobre la 
corriente de emisor en reposo. 



Figura 4.4-3. Circuito practico de 
polarizacion por diodo. 


Solution 

Comenzamos por obtener el equivalente Thevenin de la red de polarizacion. Para 
ello representamos el diodo por una fuente de tension V D . El circuito equivalente 
resultante esta entonces representado en la Figura 4.4-4. Aplicando la segunda ley de 
Kirchhoff (de tensiones) al lazo base-emisor y observando que (/? + 1 )I BQ = I EQ , 
hallamos la corriente de emisor en reposo 


r i^CC^d + + &d) V.BE 

l EQ - p 



Figura 4.4-4. Circuito 
equivalente. 
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donde hemos supucslo R v (R h \\ R^/ifi + I). Esla corricnlc sc pucdc fijar cn cl valor 
descado ajuslando R b y R d . La variacion dc I,. Q dcbida a un cambio dc tcmpcralura cs 


R d AT 


= —k 


donde k ^ 2 mV/ C 


Luego 


En la Section 4.3 vimos quc sin compensation del diodo y si sc dcsprccia I cii0 


Asi, la compensacion del diodo, cuando se emplca como antes, reduce la sensibilidad 
a la tcmpcralura; por cjemplo, si R h — 2,5 k £1 y R d = 250 £2, sc ticnc 


y los cfectos de temperatura se reducen a la onceava parte, comparados con los dc 
una etapa de amplificador sin cstabilizacion por diodo. 


4.4-2. Compensacion por tios diodos 


El Ejemplo 4.4-1 ilustra el hecho dc quc utilizando un cireuito dc polarizacion con un solo 
diodo no se puede obtener una perlecta compensacion de temperatura. Sin embargo, 
cuando se emplean dos o mas diodos, como cn la Figura 4.4-5, AI EQ /AT se puede haccr 
igual a cero para obtener una perlecta compensacion. Para algunas aplicaciones es 
conveniente dar un valor positivo o negativo determinado a AIJAT. Tal ajuste de la 
variacion de temperatura de I EQ es posible utilizando el cireuito dc la Figura 4.4-5u. 

Con el fin de determinar las condiciones necesarias para hacer Af EQ /AT = 0 primero 
obtenemos el cireuito equivalente de la red de polarizacion, como muestra la Figura 4.4-5/?. 
Luego, aplicando la ley de tensioncs de Kirchhoff al bucle base-emisor y suponiendo quc 
Re > (Rh II RM + 0> hallamos I EQ 


^EQ — 


d“ 


2 V D R b )/(R H 
R„ 


R*) ~ 


(4.4-7) 


Puesto que AV D jAT = AV BE !AT, la corricntc de cmisor en reposo cs indcpcndicntc de las 
variaciones de temperatura si 

A I EQ 2R h /(R b + RJ A VJAT - AVJAT 


(4.4-8) 
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ih) 

Figura 4.4-5. Polarization con dos diodos: {a) circuito; ( b ) circuito equivalents 
Esto se cumple cuando 


R h = (4.4-9) 

Queda, pues, demostrado que en el circuito dc la Figura 4.4-5 con R h = R d la corriente de 
emisor cs independiente de la temperatura. El ejemplo siguiente explica el diserio de un 
circuito con un transistor polarizado por dos diodos. 

---EJEMPLO 4.4-2- 

El circuito dc polarizacion por dos diodos de la Figura 4.4-5 sc cmplca para obtenee 
compensation dc temperatura dc la corriente dc emisor Si I,R C = 2 V, ha liar' 
V HR . Si ly = l mA, determinar un valor adecuado para R h = R d . 
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Solucion 

Despreciando la corriente de base I B en comparacion con / D , se observa que la 
tension en el purito P es igual a V BB /2 (puesto que R h = R d ). Observamos tambien 
que la tension en P es igual a la tension de emisor si la corriente de diodo I D — I E . 
Por tanto. 

y 

V = —— =7 R 

y P l E^e 

De aqui que V BB = 4 V. Ademas tenemos 

I D R d = V F - V D2 = 'f - 0,7 = 1,3 V 
Con I D = f E = 1 mA R b = R d = 1,3 kQ 

(Un valor estandar seria 1,2 kQ). Si para ahorrar potencia, decidimos hacer I D 
mucho menor que I E ya no seria valido este procedimiento de calculo puesto que 
V Dl seria menor que V BE . Un procedimiento adecuado en este caso es el que se da en 
el Problema 4.4-6. 


En el Ejemplo 4.4-2 hallamos V BB = 4 V. Generalmente este valor de V BB es menor que 
la tension de colector V cc . Entonces V BB y R b se obtienen a partir de V cc utilizando una 
red resistiva como divisor de tension (vease Figura 2.3-2). 


4.5. ESTABILIDAD DE LA POLARIZACION EN EL FET 

Las caracteristicas vi del FET cambian con la temperatura, lo mismo que las del BJT. Sin 
embargo, las caracteristicas de los FET del mismo tipo no varian, contrariamente a la 
gran variacion de p en los BJT del mismo tipo. En esta seccion estudiaremos diversos tipos 
de circuitos de polarizacion que controlan la variacion de polarizacion en el JFET y en el 
MOSFET. Aunque aqui se usan dispositivos de canal n t se pueden utilizar las mismas 
tecnicas para polarizar los FET de canal p. 


4.5-1. Polarizacion del JFET 

La Figura 4.5-1 muestra un amplificador JFET. Deseamos polarizar esta etapa para un 
valor nominal determinado de tension drenaje-fuente en reposo, V DS q * La variacion del 
punto Q con la variacion de los parametros del FET se debe mantener dentro de unos 
limites determinados. Para ello, debemos polarizar el JFET con el fin de que la variacion 
de la corriente en reposo drenaje-fuente no exceda de los limites, ya que las variaciones de 
I DS q se reflejan directamente en V DS q- 

Las caracteristicas de transferencia de la Figura 4.5-2 muestran la variacion en el peor de 
los casos de la corriente drenaje-fuente en funcion de la tension puerta-fuente para un tipo 
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Figura 4.5-1. Amplificador JFET. 



Figura 4.5 -2. Caracteristicas de transconductancia en el caso mas desfavorable. 


particular de FET. Las curvas de transference estan dibujadas suponiendo que el FET 
funciona en la region de saturacion, por lo que se aplica (3.2-3): 

i DS = 7 p0 (l + (3.2-3) 

Hay dibujadas dos curvas que representan los valores correspondientes al caso peor de 'po 
y K p0 ; estos valores los proporciona el fabricante para cada tipo de FET. Las caracteristicas 
de cualquier FET de este tipo estaran, pues, comprendidas entre estas dos curvas, con los 
valores nominaLes aproximadamente en el centro de la region. 
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Las curvas se utilizan para determinar ^GG y R s en el circuito de la Figura 4.5-1, de la 
manera siguiente: primero, se elige una corriente nominal en reposo y en la maxima 
desviacion permisible con respecto al valor nominal. Tipicamente podemos permitir una 
variacion de ±10 por 100 en I DSQ . Por tanto, I DSQ , m ^ = U Idsq e I D sq, min = 0,9 I DSQ . 
Estos valores estan indicados en las dos curvas de transconductancia en los puntos Q mix v 
Q mln de la Figura 4.5-2, y los valores correspondientes de V GSQ estan tambien indicados en 
esas curvas. 

De la Figura 4.5-1, tenemos 

^GG = ^GSQ 'E ^DSQ^s (4.5-1) 

La recta que representa esta ecuacion debe pasar por los puntos Q mAx y Q min , como en la 
Figura 4.5-2. La intersection de esta recta con el eje v GS da V GG y la pendiente de la recta 
es -1 /R s . 

Para concluir el calculo del circuito de polarizacion, cuando V DSQ y V DD son conocidas 
la resistencia de carga R L se puede calcular facilmente. El Ejemplo 4.5-1 ilustra el 
procedimiento de diseno. 


EJEMPLO 4.5-1 


Disenar el circuito de polarizacion para el amplificador JFET representado en la 
Figura 4.5-1 hallando V GG y R s . K p0 , mix = 5 V, K p0 , min = 3 V, I p0y = 9 mA, 
I p o t min = 7 mA. Idsq, nom = 3 mA y se permite una variacion de ±10 por 100. 
Siendo el valor nominal de V DSQ = 6 V y V DD — 15 V, hallar la variacion de V DSQ y 


determinar R L . 


Solution 


En la Figura 4.5-2 se dan las curvas de transconductancia correspondientes al caso 
peor. I DSQy mAx corta a la curva de arriba en Q mAx , donde V GS = — 1,1 V. I D sq, m\n corta 
la curva inferior a i? cs = —0,6 V (Q min ). En la Figura 4.5-2 esta representada la Ecua¬ 
cion (4.5-1) que pasa por los puntos Q mdx y Q min . La resistencia de fuente R s hallada es 


IDSQ, min 


1,1 - 0,6 

1 x 10“ 3 


500 Q 


La tension de polarizacion V GG hallada es V GG = 1,65 V. Con V DD = 15 V y V DSQ 
ajustada nominalmente en 6 V, tenemos 


- 


5 x 10“ 


1800 a 


Como R s = 500 Q, R L = 1,3 kQ (un valor estandar seria 1,2 kQ). En la Figura 4.5-1 
vemos que 

AF dsq = — AI dsq {R l 4- R s ) 

Puesto que A I DSQ = ±0,5 mA, la variacion de la tension drenaje-fuente es 
= ±0,9 V (±15 por 100 del valor nominal comparado con el ±5 por 100 
especificado para I DSQ ). 
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4.5-2. Po!arSzaci6n del mosfet 

En la Figura 4.5-3 esta representado un amplificador NMOSFET. La polarization de la 
puerta esta fijada por la tension de drenaje a traves de la resistencia R g . Como por la 
puerta del MOSFET no puede circular ninguna corriente continua, tampoco circula en R g 
y la tension c.c. en la puerta es igual a la tension c.c. en el drenaje, es decir. 

Vgs = V DS (4.5-2) 

Este circuito de polarizacion es igual que el utilizado para polarizar el JFET en cuanto 
a lo siguiente: En el circuito JFET de la Figura 4.5-1, cualquier aumento de la corriente de 
drenaje produce un aumento de la tension de fuente y por consiguiente la tension puerta- 
fuente se hace mas negativa. Esto tiende a reducir la corriente, reduciendo por tanto el 
aumento de corriente que initio el ciclo. Esta secuencia de eventos es lo que se llama 
realimentacion negativa (vease Section 10.1). En el circuito MOSFET representado en la 
Figura 4.5-3, un aumento de I DS hace que V DS disminuya. Como V DS = K GS , la tension de 
puerta tambien disminuye, lo que tiende a reducir el aumento original de la corriente. El 
Ejemplo 4.5-2 ilustra cuantitativamente la influencia estabilizadora del circuito de polari¬ 
zacion. 



La Figura 4.5-4 muestra las caracteristicas de transferencia vi maxima y minima en 
el caso mas desfavorable para un determinado NMOSFET que esta polarizado 
utilizando el circuito representado en la Figura 4.5-3. Como V DS = V GS , el FET esta 
funcionando en la region de saturation por lo que la corriente i DS es independiente 
de la tension drenaje-fuente y varia con el cuadrado de la tension puerta-fuente 
como en (3.3-2 b). Las ecuaciones correspondientes al caso mas desfavorable son 

*DS = km&xi V GS ~ min) 

*DS ^mln i^GS ^V, m4x) 


y 


(4.5-3a) 

(4.5-36) 
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Flgura 4.5 -4. Caracteristicas vi de un MOSFET para variaciones de los parametros en el 

caso mas desfavorable. 

La ecuacion (4.5-3 a) da el mayor valor de i DS para un valor dado de V GS , mientras 
(4.5-36) produce la i DS mas pequena. La caracteristica dibujada con linea de trazos 
tiene los parametros V T = 4 V y k n = 2 x 10 -3 A/V 2 , y la dibujada con linea 
continua tiene los parametros K r =5VyA: n = 10~ 3 A/V 2 , V DD ~ 15 V y 
R l = 1,5 k£L Hallar las maximas variaciones posibles de I DSQ y V DS q. 

Solution 

La ecuacion de la recta de carga 

^dd = ^ds + Ids^l 

esta dibujada en los mismos ejes de coordenadas que las caracteristicas de transfe- 
rencia vi, como muestra la Figura 4.5-4. Los puntos de funcionamiento o de reposo 
Qmix y <2min estan en la intersection de las dos curvas vi y la recta de carga. En este 
ejemplo Q mix y Q min estan representados en el grafico por 

Qm*x : Idsq = 6,2 mA Vdsq = 5,7 V 

2min : Idsq = 5,3 mA Vdsq = 7,1 V 

Asi pues, el punto Q nominal corresponde a los valores medios I DS q % 5,7 mA y 
V D sq a; 6,5 V. La maxima variation de I DSQ es, pues, A I DSQ = ±0,5 mA, o 
aproximadamente el 10 por 100 del valor nominal de I DSQy mientras AV DSQ = ±0,8 V, 
que es aproximadamente el 11 por 100 del valor nominal de V DSQ . 
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El ejemplo anterior demuestra que la polarizacion con realimentacion produce un 
punto Q que se establece a pesar de las grandes variaciones de los parametros. Se deja 
como ejercicio demostrar que si no se emplease realimentacion y el FET estuviese 
polarizado como en la Figura 4.5-5, las variaciones de la magnitud representada en la 
Figura 4.5-4 producirian variaciones sustancialmente mayores en la position del punto Q. 



Figura 4.5-5. FET polarizado sin realimentacion. 


4.6. CONSBDERACIONES TERMSCAS AMBiENTALES 
EN LOS AMPLIFICADORES CON TRANSISTORES 

En esta seccion consideraremos el efecto de la disipacion de potencia y de la temperatura 
ambiente sobre el funcionamiento de los circuitos con transistores. Como en la mayoria de 
los circuitos amplificadores de potencia se emplea el BJT, nos referiremos a este dispositivo. 
Los amplificadores FET de potencia se estudian en la Seccion 4.6-1. 

El diseno practico de los circuitos con transistores casi siempre implica consideraciones 
termicas y tambien electricas a causa de que la maxima potencia media que puede disipar 
el transistor esta limitada por la temperatura de la union colector-base. Asi, el diseno del 
circuito debera incluir el calculo de las condiciones termicas para que no sea excedida la 
maxima temperatura permisible de la union. Esta temperatura esta comprendida en el 
margen de 150 a 200 °C para el silicio; a temperaturas mas altas se deteriorara el 
transistor. La potencia media disipada en el colector P c es igual a la media del producto de 
la corriente de colector y la tension colector-base, y la maxima potencia media de colector 
permisible es especificada por el fabricante. Se puede exceder momentaneamente este valor 
nominal siempre que el transistor no tenga suficiente tiempo para calentarse hasta el 
punto de quemarse. 

El analisis de la situation termica en un transistor es el mismo que para el diodo de 
union considerado en la Seccion Ml. La configuration fisica representada en la Fi¬ 
gura 4.6-1 esta descrita exactamente por (1.11-7) y lo dicho acerca de esta ecuacion es 
directamente aplicable. La information sobre la resistencia termica 6 jc y 6 ca la da usualmente 
el fabricante del transistor. 
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Figure 4.6-1. Transistor y radiador de calor. 


EJEMPLO 4.6-1 


Un transistor de silicio tiene las siguientes caracteristicas termicas: 

Tj, = 150 °C 9jc = 0,7 °C/W 

Hallar: (a) la potencia que este transistor podria disipar si la capsula pudiera 
mantenerse a 50 °C, independientemente de la temperatura de la union; (b) la 
potencia que podria disipar con una temperatura ambiente de 50 °C y un radiador 
de calor con una resistencia termica 9 ca = 1 °C/W. 

Solucidn 

(a) Para esta condition 


T- - T 
p. = ^ 

J 0,, 


150 - 50 
0,7 


(. b ) Utilizando la expresion (1.11-6), obtenemos 

150 - 50 
0,7 + 1 


P h - L 

1 o JC + e ca 


143 W 


59 W 


Asi, un radiador «infinito» de calor como el del caso (a) permite al transistor disipar 
mas del doble de la potencia admitida cuando se utiliza el radiador «real» definido 
por {b). 


Curvas de degradacion o reduccion de Los vaLores nominales. La variacion de la disipacion 
maxima de colector con la temperatura de la capsula es una caracteristica importante que 
suministra el fabricante del transistor. La Figura 4.6-2 ilustra una curva tipica. Para 
temperaturas de la capsula inferiores a T co , el transistor puede disipar su potencia maxima 
admisible. Para temperaturas superiores a T co la disipacion maxima admisible del colector 
decrece, tal como se indica en la figura. 

La disipacion admitida de colector en esta region viene dada por la ecuacion 


7} t max ~ T co 


Pc 


(4.6-1) 
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Como 


Pendiente = —1/0. 


FlflSJFa 4.6-2. Curva de degradation. 


vemos que 


Tj - T c = /> c 0, c 


T _ T 

J j, mix 1 co 


(4.6-2) 


(4.6-3) 


- EJEMPLO 4.6-2 -— 

Un transistor de silicio de elevada potencia puede disipar 150 W mientras la 
temperatura de la capsula sea menor de 45 °C. Por encima de esta temperatura la 
potencia de colector decrece linealmente, como indica la Figura 4.6-2. La temperatura 
maxima de la union es de 120 °C. El amplificador debe ser capaz de trabajar a 
temperaturas ambientes muy elevadas, de hasta 80 °C. Determinar la potencia 
maxima que este transistor puede disipar y la resistencia termica necesaria del 
radiador de calor y del aislante para evitar que la temperatura de la union supere su 
valor maximo admitido. 


Solution 

Tj = Tj mix = 120 °C y 6 jc se puede hallar utilizando (4.6-3): 

*„ = i^ = 0,5.C/W 

Para no exceder el maximo de temperatura de la union, necesitamos: 

Tj, mix = T a , mi X + T c 6 ja 

Asi 120 — 80 = 40 - P c e ja = P c (0 Jc + ej = P c ( 0,5 H- e ca ) 

La seleccion debe hacerse siguiendo criterios de ingenieria. Es evidente que con un 
radiador de calor infinito, P G = 80 W. Sin embargo, como esto no es posible, habra 
que conformarse con un buen radiador (con aislante), el cual podria tener una 
resistencia termica de 0,5 °C/W. Asi 

Tc, mix = 40 W 

Observese que el transistor de 150 W solo puede disipar 40 W a causa del requisito 
de alta temperatura ambiente. 
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4.6-1 o Condiciones termicas para el uso del fet de potencia 

En la Section 3.12 hemos visto algunas de las caracteristicas de un FET de potencia. En 
esta section consideraremos el efecto del aumento de temperatura sobre el funcionamiento 
de este dispositivo. 

El interruptor FET, cuando esta cerrado o en conduction, tiene una resistencia efectiva 
R fet que aumenta con la temperatura a razon del 0,7 por 100 por grado centigrado. La 
relation entre la resistencia y la temperatura se puede expresar por 

Rfet(T 2 ) = 7? fet (^i> 0 ’ 007(Tz_Tj) (4.6-4) 

donde T 2 y T x son dos temperaturas de interes. (Observese que e 0,007 « 1,007, por lo que 
cuando T 2 — T x = 1 °C, la resistencia ha aumentado 0,7 por 100.) 

La potencia P F disipada por el FET en conduction es 

P F = IdsRfet (4.6-5) 

donde I DS es la corriente continua que circula por el interruptor. Como en el FET se esta 
disipando potencia, su temperatura aumentara y R FET tambien aumentara, haciendo que 
la disipacion de potencia aumente aun mas. La relation entre la potencia disipada y el 
aumento de temperatura T viene dada por (vease Sec. 1.12) 

AT = 7} - T a = 0 ja P F (4.6-6 a) 

Sustituyendo (4.6-5) en (4 .6-6a) se tiene 

AT = Tj - T a = 6jJ 2 ds Rfet(TJ (4.6-6 b) 

La Ecuacion (4.6-4) relaciona 7 ? fet (T 2 = 7]) con R fet (T x = T a ). Haciendo la sustitucion en 
(4.4-66) se tiene 


Are" 0 ’ 007 ^ = 6 ja I 2 DS R FBT (T a ) (4.6-7) 

En la Figura 4.6-3 esta dibujada ^ 7 e - 0 - 007Ar e n funcion de AT. 

Para determinar la resistencia termica necesaria del radiador de calor se pueden 
utilizar la Ecuacion (4.6-7) y la Figura 4.6-3, como se explica en el Ejemplo 4.6-3. 


A7’e -0,007A7 " 



Figura 4.6-3. Grafico de ATe 0,0017 en funcion de AT. 
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- EJEMPLO 4.6-3 - 

Un FET de potencia admite una maxima temperatura en la union de 175 C y tiene 
una resistencia termica 0 jc — 4 °C/W. Cuando el transistor conduce, la corriente 
drenaje-fuente es 1 A y la resistencia del FET en conduction a temperatura ambiente 
de 25 C C es R FET {25 °C) = 10 £1 Si la temperatura de la union ha de ser 125 °C o 
menos, calcular {a) la resistencia termica necesaria del radiador de calor 6 ca , ( b ) la 
resistencia del FET cuando 77 = 125 D C y la potencia disipada en el FET a 77 = 25 
y 125 °C suponiendo que I DS se mantenga en 1 A. (c) ^En que condiciones se puede 
suponer que I DS se mantiene constante aunque cambie i? FET ? 

Solucion 

(a) Por (4.6-7) tenemos 

A T_ - 0.007a r 
n _n , n _ 

ia k ‘° llsT F M 

Utilizando la Figura 4.6-3 con A T = 125 — 25 = 100 C C, hallamos 

ATe - 0.0074_ 5 q 

dedon<ie e » "(Woi = 5 '‘ c/w 

Como 0 jc = 4 ‘'C/W, la resistencia termica del radiador debe ser menor que 1 °C/W. 
(b) Utilizando (4.6-4), tenemos 

jR fet (125 "C) = i0e (O OO ’ 7Kloo > = 20 Q 

Por tanto, P F (25 °C) = 10 W y P F { 125 °C) = 20 W. 

(r) Suponemos que I DS se mantiene constante mientras i? FET aumenta de 10 a 
20 Q si la resistencia de carga excede considerablemente de la resistencia del FET, 
que es 20 £1 Asi, si el conmutador FET esta activando una carga de 100 Q, la 
variacion de la corriente debida al aumento de 7^ ET es despreciable. 


4.7. ESPECIFICACIQNES DE LOS FABRICANTES PARA TRANSISTORES 
DE ALTA POTENCIA <P cm * x > 1 W) 

En esta seccion se describen algunas especificaciones comunes dadas por los fabricantes de 
transistores. Las especificaciones que abajo se dan son para un transistor de potencia de 
silicio npn de union difundida. 

Tipo de transistor: 2N6277, silicio npn 

A. Maxima resistencia termica 0 jc = 0,7 “C/W. 

B. Maxima disipacion de colector con radiador de calor infinito a 25 C P c = 250 W. 

C. Maxima temperatura de union 77 m4x = 200 C . 
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D. Maximos valores nominales absolutos a 25 °C: 


1. 

k 

= 50 A. 

2. 

Is 

= 20 A. 

3. 

Tension de ruptura. 


a. 

Colector-base (BV cbo ) = 180 V. 


b. 

Emisor-base {BV ebo ) = 6 V. 


c. 

Colector-emisor ( BV CEO ) = 150 V 


E. Amplification de corriente /? en I c = 20 A: 30 < /? ^ 120. 

Explication de los simbolos. La maxima resistencia termica 9 jc , la maxima disipacion de 
colector P c m&x y la maxima temperatura de la union 7} m4x , de las que se trata en las 
Secciones 1.12 y 4.6, pueden ser resumidas utilizando la curva de degradation de potencia 
representada en la Figura 4.7-1. Asi, si se emplea un radiador de calor infinito (fl ca = 0), se 
pueden disipar 250 W cuando la temperatura de la capsula (que es igual a la temperatura 
ambiente con radiador de calor infinito) es menor que 25 °C. Si la temperatura de la 
capsula aumenta por encima de este valor, la disipacion de potencia permisible en el 
transistor disminuye como se muestra. 



Fagura $.7-1. Curva de degradation. 


Los maximos valores nominales absolutos especificados indican cuales son los limites 
de la corriente y tension del transistor. Asi pues, nunca se debe superar una corriente de 
colector de 50 A. Tampoco se debe superar una corriente de base de 20 A (para tener la 
seguridad de que I c < 50 A). Asimismo nunca se deben sobrepasar las tensiones colector- 
base y colector-emisor de 180 6 150 V, respectivamente. Estas son las llamadas tensiones 
de ruptura. Cuando se supera esta tension, la union entra en disruption (como en el diodo 
Zener) y la multiplication de la corriente de avalancha produce una caracteristica vi como 
la representada en la Figura 1.10-1. 

Se ve que el factor de amplification de corriente /? toma solo valores de 30 a 120. Esto 
es debido a problemas de fabrication. En un transistor de alta potencia la region de base 
es mas ancha para aumentar la tension de ruptura y en consecuencia es menor. Sin 
embargo, el estado del arte de las tecnicas de fabrication permite obtener mayores 
tensiones de ruptura con una region de base mas estrecha dando como resultado el 
mantenimiento de valores de p altos. 


PROBLEMAS 

4.1-1. El transistor de silicio que se desea utilizar en el circuito de la Figura P4.1-1 tiene una p que 
varia de 50 a 200. Si V BB = 3 V y R e = 200 Q, hallar la variacion del punto Q para R b = 1 kfi 
y R b = 10 kQ. 
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Figura P4.1-1. 


4.1-2. Se desea utilizar el transistor del Problema 4.1 -] en el circuito de la Figura P4.1-2. Hallar la 
variacion de la corriente en reposo cuando p varia de 50 a 200. 



Figura Pa.1-2. 


4.1-3. El amplificador representado en la Figura P4.1-3 debe ser calculado para que tenga la 
maxima excursion simetrica. Si p varia de 50 a 150 en este tipo de transistor, hallar V BB , R e y 
la maxima excursion de i c . 



Figura PQ. 1-3. 


4.2- L En el circuito de la Figura P4.1-1, V BB — 3 V, I CB0 = 0,1 /iA, R b = 1 kfi y R e = 200 £2. Hallar 

la variacion de la corriente en reposo cuando la temperatura varia de 25 a 175 °C. Suponer 
P = 100. 

4.2- 2. En el circuito de la Figura P4.1-2, I CB0 = 10 /iA y p = 100. Hallar la variacion de la corriente 

en reposo cuando la temperatura varia de 25 a 175 °C y de 25 a —55 °C. 

4.2- 3. Calcular v c cuando la temperatura varia de 25 a 100 °C en la Figura P4.2-3. Suponer que T { y 

T 2 son transistores de silicio identicos, con I CB0 = 1 /iA y p = 20. 
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Figura P4.2-3. 


4.2-4. El amplificador representado en la Figura P4.2-4 debe ser calculado para que tenga la 
maxima excursion simetrica. El margen de temperatura es de —55 a + 125 °C. I CBO = 0,1 fi A, 
P -> oo, A I CQ debe ser menor que 1 mA. Hallar (a) V BB y R e y ( b ) la maxima excursion. 



— Figura P4.2-4. 

4.3- 1. Utilizando el factor de estabilidad S p en el circuito de la Figura P4.1-1. Hallar para R e y R b 

valores tales que la tension entre los terminates de R c no vane mas de +0,5 V cuando P varia 
de 50 a 200. La corriente en reposo debe ser aproximadamente de 10 mA. 

4.3- 2. En el circuito de la Figura P4.3-2. 

50 < P < 200 25 °C < T < 75 °C 
V cc = 6 V ± 0,2 V I CBO = 0,01 fiA a 25 °C 

Hallar la corriente en reposo, todos los factores de estabilidad pertinentes y la variacion de la 
corriente en reposo en el caso mas desfavorable. 




1 kn 

0,7 V 

100 n 


Figura P4.3-2. 
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4.3.3. (a) El circuito de la Figura P4.3-3 ilustra el uso de Ja realimentacion de colector para 
polarizar un transistor. Demostrar que 

j _ PtVcc ~ Vbeq + (^ c + R b )IcB(l} 

CQ ~~ (P + 1 )R t + R b 

(b) Hallar S v y S p . 

4.3- 4. En la Figura P4.3-3, V cc = 20 V y R c = 1 kQ. Hallar R b para que I CQ ^ 10 mA. Calcular S } , 

S v y S p . Determinar la excursion del punto Q para 50 < /? < 200 y 25 ~C < T < 100 'C, con 
Icbo (25 °C) = 1 \i A. 

4.3- 5. (a) Se anade una resistencia de emisor R e al circuito de la Figura P4.3-3. Demostrar que 

7 = /*(*« + R b + Wcbo + P(Vcc - V beq) 

CQ R b + w + ix*. + * t ) 



4.3- 6. Utilizando los res.ultados del Problema 4.3-5, hallar el desplazamiento del punto Q cuando 

50 < p < 200, 25 °C < T < 100 °C, e I CB o = 1 M a temperatura ambiente. Hallar R h tal 
que I CQ = 10 mA cuando V cc — 20 V, R c = 800 Q y R e = 200 Q. 

4.3- 7. El amplificador representado en la Figura P4.3-7 debe funcionar en un margen de temperatura 

de —25 a 75 °C. El margen de /? para el transistor utilizado es de 100 a 300. El transistor tiene 
^ CBO ~ 0,1 M y V BE = 0,7 V a temperatura ambiente. Si R x || R 2 ^ 1 kQ, hallar la maxima 
excursion simetrica posible. Especificar R v , R 2 y R e . 



Figura PS.3-7. 
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4.4-1. Los amplificadores representados en la Figura P4.4-1 deben funcionar en el margen de 
temperatura de 25 a 90 °C. 

{a) Calcular la variation de la corriente en reposo para los amplificadores no compensados y 
compensados y comparar los resultados. 

(b) Calcular V BB para el amplificador de la Figura P4.4-1 b. 


5 V 


5 V 



(«) 


(b) 

Figura P4.4-1. 


4.4-2. Determinar R 2 , R , y R d en la Figura P4.4-2 para la maxima excursion simetrica. Suponer 
I D = / £ y ft — 250. Sugerencia: Utilizar equivalente Thevenin, obteniendo V BB y R b como en 
la Figura 4.4-5#. 



4.4-3. Una conexion de circuito integrado comunmente utilizada para que se comporte aproximada- 
mente como varios diodos en serie es la representada en la Figura P4.4-3#. Utilizar el modelo 
de transistor de la Figura P4.4-3 b y demostrar que el resultado es el circuito de la Figura 
P4.4-3c\ Sugerencia: Escribir u D = i R2 R 2 + y hallar i R2 e i Rl en terminos de i a . 
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(a) (b) 


Flgura P4.4-3. 

4.4-4. El circuito de la Figura 4.4-3 con R d = R c = 0 se utiliza a menudo en la polarization de 
circuitos integrados y se le denomina espejo de corriente. Esta dibujado de nuevo en la Fi¬ 
gura P4.4-4. Suponiendo que los transistores estan adaptados, demostrar que 

f = (V BB - 0,7)/* fc 
EQ i + i/(i + /j 2 ) 


Hallar S r 



Flgura P4.4-4. 


4.4-5. Insertando una resistencia R e , en el circuito de emisor de T 2 en la Figura P4.4-4, se pueden 
obtener pequenos valores de 4(2* 

(a) Suponiendo transistores adaptados i D / EQ , demostrar que 


R 


25 x 10“ 3 I D 
-In — 

^EQ ^EQ 


Id 



Sugerencia: Utilizar (1.2-4 d). 

(b) Dados V BB = 6 V y R b — 2 kQ, calcular R e para que I EQ = 10 pA. 

4.4-6. (a) Con referenda a la Figura 4.4-56, demostrar que cuando R b = R d 


VJ2 - 25 x 10- 3 In (/ E // D ) 
R e + RJ7(!$ + 1) 
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{b) Lo mismo que en el Ejemplo 4.4-2, sean I E ~ 1 mA y R e — 2 kQ. Se supone /? = 100 y sea 

I D = 0,01 mA para ahorrar potencia. Utilizar una regia empirica analoga a (2.3-56) y 

calcular V BB y R h . 

4.4- 7. En la Figura 4.4-3 utilizar n diodos en lugar de un unico diodo. Demostrar que A/ £Q /A7 = 0 

cuando R b - R d /(n — 1). 

4.5- 1. En el circuito de la Figura 4.5-1 se utiliza un JFET caracterizado por las curvas de la Fi¬ 

gura 3.1-5. Sean y DD = 16 V, V GG = 0 V, V GS = — 2 V e / os — 2 mA. 

(z/) Hallar V DS . 

(£) Calcular R d y R s . 

4.5- 2. En el circuito de la Figura 4.5-1 se utiliza un MOSFET caracterizado por las curvas de la 

Figura 3.2-5. Sean V 0D — 12 V, V GS = 4 V e / DV — 0,5 mA. 

(a) Hallar V DS . 

(b) Calcular R d y V GG . 

4.5- 3. En el circuito de la Figura 4.5-3 se utiliza el MOSFET caracterizado o descrito por la Figu¬ 

ra 3.2-5. Sean V DD = 12 V, R g = 1 MQ, V GS = 4 V e I DS = 0,5 mA. Hallar V os y R L . 

4.5- 4. El JFET 2N4223 (caracterizado en el Apendice C) utilizado en el circuito de la Figura P4.5-4 

esta polarizado con V GS ~ — 2 V y V DS = 10 V. Si V DD = 16 V, hallar (a) R sl , R s2 y ( b ) v Q . 


kDO 

9 

i 



4.5- 5. En el circuito de la Figura 4.5-5 se utiliza el MOSFET descrito en la Figura 4.5-4. Sean 

V I)D = 15 V y R 0 = 1,5 kfi. 

(a) Sean R { \\ R 2 = 1 Mfi. Hallar R x y R 2 para que V GS q = 5,8 V. 

{b) Por el result ado de la parte (rv) calcular la variacion de l DSQ y compararla con la variacion 
utilizando realimentacion como en el Ejemplo 4.5-2. 

4.5- 6. Repetir el Ejemplo 4.5-1 si 1 0S q^ nom = 3 mA y se permite una variacion del 10 por 100. 

Suponer un valor nominal de K 0V(? = 8 V y V DD = 20 V. 

4.5- 7. En la Figura 4.5-3, R y — 1 Mfi, R L — 3,3 kQ y V D[) = 10 V. El MOSFET esta caracterizado 

por (4.5-3a) y (4.5-36) y esta representado en la Figura 4.5-4. Hallar las maximas variaciones 
posibles de I DSQ y V DSQ . 

4.6- 1. Un transistor de potencia, de silicio. tiene las siguientes especificaciones termicas. 

Pc.*** = 200 W Tj. mkx = 175 C 0 jc = 0.7 C/W 
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(a) Hallar la potencia que puede disipar este transistor para que la capsula se mantenga a 
temperatura ambiente (25 °C). 

(b) El transistor esta montado directamente sobre un radiador de calor, de aluminio, que tiene 
6 m = 8 °C/W. El montaje directo da 6 CS = 0,2 °C/W. Hallar la maxima disipacion 
permisible. 

4.6- 2. (a) El radiador de calor de la parte (6) del Problema 4.6-1 se debe utilizar con el transistor en 

cuestion, pero este esta aislado electricamente del radiador por una arandela de mica, por 
lo que 6 CS aumenta hasta 2 °C/W. Hallar la maxima disipacion permisible. 

(b) Hallar las temperaturas de la capsula y del radiador de calor. 

4.6- 3. (a) Se utiliza el transistor del Problema 4.6-1 con un radiador de calor constituido por una 

aleta grande, que tiene 6 sa & 0,9 °C/W. Hallar la maxima disipacion permisible cuando el 
transistor esta montado directamente y cuando esta aislado electricamente por una arandela 
de mica, como en el Problema 4.6-2. 

(b) Hallar la temperatura de la capsula y del radiador de calor. 

4.6- 4. Repetir el Ejemplo 4.6-3 para un FET de potencia cuya maxima temperatura de la union es 

160 °C y tiene una resistencia termica de 5 °C/W. Cuando el FET esta conduciendo, la 
corriente drenaje-fuente es 0,8 A y la resistencia en conduction a temperatura ambiente de 25 
°C es R fet (25 °C) = 12 £1 La temperatura de la union debe ser 125 °C o menor. 





Amplificadores lineales de 
potenda en audiofrecuencia 



INTRODUCCION 

En este capitulo se analizaran varios problemas importantes de los amplificadores que 
deben suministrar potencias elevadas. La finalidad de la mayor parte de aplicaciones es 
suministrar la potencia necesaria tan economicamente como sea posible cumpliendo a la 
vez otras condiciones,. que pueden incluir limitaciones de tamano, peso, tension de 
alimentacion de corriente continua, distorsion, etc. El disenador muchas veces tiene que 
considerar varias condiciones para conseguir el optimo. A menudo, los transistores trabajan 
en los limites de su gama de funcionamiento util y es necesario un proyecto bien estudiado 
para asegurar su integridad ante un exceso de temperatura. 

Los amplificadores de potencia se clasifican de acuerdo con la parte del ciclo de la 
onda senoidal de entrada durante la cual circula corriente de carga (Fig. 5.1). Para obtener 
una amplificacion con baja distorsion de las senales de audiofrecuencia, parece que solo 
puede aplicarse la amplificacion de clase A, pero si se utiliza simetria complementaria o 
una disposition push-pull como las descritas en las Secciones 5.3 y 5.4, lambien los 
amplificadores de clase AB y de clase B pueden proporcionar una amplificacion lineal. Los 
amplificadores de potencia de clase C se utilizan extensamente en radiofrecuencias en que 
los circuitos sintonizados suprimen la distorsion que resulta del funcionamiento no lineal 
del circuito. 

En este capitulo se estudian la situation del punto Q y las relaciones de potencia en los 
circuitos BJT de audiofrecuencia de clase A y de clase B mas comunmente utilizados. 


5.1. EL AMPLIFICADOR DE POTENCIA EN ENIISOR COMUN DE CLASE A 

En el Capitulo 2 se obscrvo que la resistencia de colector R c disipaba una gran cantidad de 
potencia debido a la corriente de reposo de colector I CQ . Esto daba una eficacia de 
funcionamiento maxima del 25 por 100. Asi, si debe disiparse 1 W de potencia en la carga 
bajo condiciones maximas de serial de entrada, la fuente de alimentacion debera suministrar 
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l c 




(«) (b) 

‘c ‘ c 


H L 

/ CQ = 0 0 

(c) (d) 

Figura 5.1. ( a ) Clase A: la corriente circula durante los 360° (operation de ciclo completo); (b) 
clase AB: la corriente circula durante mas de un semiciclo pero menos que un ciclo completo; (c) 
clase B: la corriente circula durante un semiciclo; (d) clase C: la corriente circula durante menos de 

un semiciclo. 


constantemente 4 W. En esta section se demostrara que reemplazando R c por una bobina 
de valor elevado (llamado a menudo choque) se elimina parte de esta disipacion y se 
incrementa la eficacia maxima hasta el 50 por 100. 


5.1-1. Situacidn del punto de reposo 

La Figura 5.1-la representa un circuito amplificador de clase A con acoplamiento por 
bobina. El circuito se ha disehado de modo que todos los condensadores son practicamente 
cortocircuitos y la bobina es practicamente un circuito abierto para las frecuencias de 
senal. Para la corriente continua los condensadores son circuitos abiertos, mientras que la 
bobina es un cortocircuito. Para mayor sencillez se supone que la bobina no tiene 
resistencia interna. 

Para determinar el punto de reposo, se aplica la ley de Kirchhoff de tensiones al 
circuito de colector incluyendo solo las caidas de tension para la corriente continua. La 
ecuacion de la recta de carga de corriente continua de este amplificador es por tanto 

^CC = V CE “b l C^e (5.1-1) 

La resistencia de emisor se mantiene lo mas pequena posible para minimizar la perdida de 
potencia en el circuito de polarization manteniendo al mismo tiempo una estabilidad 
adecuada del punto de reposo. Asi, la pendiente de la recta de carga de corriente continua 
es casi vertical, como se indica en la Figura 5.1-2. 
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Figura 5.1-1. Amplificador de potencia acoplado por inductor: (a) circuito; ( b ) circuito equivalente. 


*C 



Aplicando la ley de Kirchhoff de tensiones al circuito de colector (Fig. 5.1-la), teniendo 
en cuenta solo las caidas de tension para corriente alterna, se obtiene la siguiente ecuacion 
de la recta de carga de corriente alterna. 

V ce = - i c R L = i L R L (5-1-2 a) 

que puede escribirse 

*c “ ^cq = ~ ^ ^ VcE ~~ ^ceq) ( 5.1 -2b) 

Para situar el punto Q de modo que se obtenga una excursion simetrica maxima, 
fijamos i Ctmix = 2 l CQ para v CE « 0 V. 

Entonces (5.1-26) se transforma en: 


“ 


Vcez 

Rl 


(5.1-2 c) 
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Sustituyendo (5.1 -2c) en (5.1-1) en el punto Q queda 


r _ V cc __ ^cd^L 
CQ R l + R e 1 + RJR l 


(5.1-3a) 


La tension colector-emisor en el punto Q se halla poniendo v CE = V CEQ e i c = I CQ en 
(5.1-1) y utilizando el valor de I CQ dado en (5.1-3a). El resultado es 


Habitualmente R L P 


R, 


V, 


cc 


CEQ cc R L + R e 1 + RJR l 
R e , por lo que (5.1-3a) y (5.1-3Z?) se reducen a 


y 



(5.1-3/)) 

(5.1-3c) 
{5A-3d) 


La recta de carga de c.a. que pasa por el punto de reposo tiene una pendiente de 

— 1 /R Li tal como se ve en la Figura 5.1-2. Observese que la excursion maxima de la 
corriente de colector esta comprendida entre 0 y 2 I CQ al variar v CE de 2K CC a 0. Observese, 
tambien, que v CE esta limitada por la tension de saturacion del transistor a un minimo de 
V CE sat- Para simplificar los calculos se supone que la tension de saturacion es cero. Sin 
embargo, el efecto de la tension de saturacion se considerara en los ejemplos. 

Es interesante considerar que la tension colector-emisor puede llegar a ser el doble de 
la tension de alimentation. Como la inductancia es muy grande, no circulara corriente 
alterna por ella y, a efectos de analisis, puede reemplazarse por una fuente de corriente 
constante de intensidad I CQ . Como la reactancia capacitiva es muy pequena, en bornes del 
condensador no aparecera ninguna tension alterna y puede reemplazarse por una fuente 
de tension V cc , la tension que existe en sus bornes en ausencia de serial. Con estas dos 
sustituciones, el circuito colector-carga toma la forma equivalente indicada en la Figura 
5.1-1/?. Supongamos que se aplica una serial senoidal y consideremos un instante en el cual 
i c = 0. En este instante, i L = I CQy de modo que v CE = V cc + i L R L - De la ecuacion (5.1-3) 
se obtiene I CQ R L = i L R L = F cc , por lo que v CE = 2V CC . Esto constituye el limite superior 
de v CE . Cuando la polaridad de la senal se invierte, i c = 2 I CQ . Entonces i L debe ser igual a 

— I CQ de modo que v CE = 0, lo cual establece el limite inferior. 


5.1-2. csiculos de potencia 

Con el amplificador polarizado como en (5.1-3), las corrientes y tensiones que nos interesan 
son (la tension en bornes de la resistencia de emisor se desprecia para mayor simplicidad) 

= Icq + l c = + 4 (5.1-4a) 

k l 


(5.1-4/?) 
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_ . . . _ • _ r ci 

^alimenlacion ^CQ n 

K f 


De la Figura 5.1-lb tenemos 


v ce ~~ K:c ~ 


v l = + 4A = ~ l c R L 


Si la corriente de la serial es senoidal 


(5.1-4c) 


(5.1-5a) 
(5.1-56) 


4 = I im sen a>t (5.1 -6a) 

luego / c = I cm sen a>t (5.1-6b) 

Debe tenerse en cuenta que el valor maximo de cresta de la corriente alterna de colector es 
I CQ , de modo que 

4, mix = Icq sen cot (5.1-7a) 

Luego I cm ^ I CQ (5.1-7b) 

La potencia suministrada, la potencia disipada en el colector y en la carga y el rendimiento 

se hallan de la misma manera que en la Seccion 2.4. Los resultados vienen dados por las 

expresiones (5.1-8) a (5.1-11) y se han trazado en la Figura 5.1-3. 


Potencia suministrada 


Rqc ~~ 


VccIcQ 


* cc 
Rr 


(5.1-8) 


que es constante e independiente de la corriente de serial mientras la distorsion sea 
despreciable. 


Potencia transferida a 8a carga 


ILRl _ IcmR l 
2 “ 2 


(5.1-9a) 


ya que i L = ~4, I Lm = -I cm . 

La maxima potencia media disipada por la carga tiene lugar cuando 


Luego 

Disipaci6n en el colector 


Rl, 


Rc — Rcc 


Icm ~ Icq 
_ IcqRl 


Vcc 
2 R { 


(5.1-9b) 


P, = 


cc 


ILR l 


Rr 


2 


(5.1-10a) 
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Flgura 5.1-3. Variation de la potencia y el rendimiento en funcion de la corriente de colector. 


Entonces, la potencia minima disipada tiene lugar cuando se produce la maxima disipacion 
de potencia en la carga: 


P 


C, min 



(5.1-106) 


La potencia maxima disipada por el colector tiene lugar en ausencia de serial. 


Pc, mix = = Wee (5.1-10e) 

Rendimiento. El rendimiento del amplificador acoplado por bobina para una serial 
senoidal es 


1 L_ = iiJiRj2) = 1 (hn\ 2 

Fee ^CC^CQ 2 \I C Q/ 


(5.1-1 In) 


Luego el rendimiento maximo tiene lugar para la maxima senal. Asi 


^7mix = I = 50% 


(5.1-116) 


El rendimiento se ha logrado utilizando una bobina en vez de la resistencia R c en el 
circuito c.c. de colector. 

Las variaciones de potencia de alimentacion, potencia en la carga, potencia disipada en 
el colector y rendimiento se han dibujado en la Figura 5.1-3 en funcion de la corriente de 
colector para senales senoidales. Observese que al aumentar la potencia suministrada a la 
carga, la disipacion de potencia en el colector disminuye (P cc = P c + Pj) permaneciendo 
constante su suma. Observese tambien que P c es maxima en ausencia de serial. 
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Factor de calidad. La relation entre las potencias maximas disipadas en el colector y en 
la carga es una cifra util en los amplificadores de potencia. Utilizando (5.1-10c) y (5.1-9/?) o 
la Figura 5.1-3, tenemos 


= 2 (5.1-12) 

P L, mix 

Es el mismo resultado que el obtenido en la Section 2.4. Asi, si mix = 25 W, la union de 
colector debe ser capaz de disipar, por lo menos, 50 W. En el Capitulo 4 se demostro que 
para trabajar con temperaturas ambiente elevadas, los transistores han de suministrar 
potencias menores de lo normal. Luego, para disipar 25 W se requeriria un transistor con 
una disipacion de colector admitida de unos 100 W, si la temperatura ambiente fuese alta. 


5.1-3. Hiperbola de disipacion maxima 

Cuando se conoce la potencia maxima a suministrar a la carga y la gama de temperaturas, 
puede determinarse la potencia nominal del transistor y seleccionar este. La disipacion 
maxima admitida en el colector, como antes se ha establecido, generalmente es menor que 
la potencia maxima disipable por el transistor. 

Ademas de tener la potencia maxima especificada, el transistor debe ser capaz de 
trabajar con corrientes de hasta 2 I CQ (Fig. 5.1-2) y con tensiones colector-emisor de hasta 
2 Vcc- Tambien ha de tener una frecuencia de funcionamiento tan elevada como la frecuencia 
de la serial. Generalmente estos valores nominales vienen dados por el fabricante (Sec. 4.7). 
Las caracteristicas del transistor incluyen, en general, los siguientes datos: 


^C, mix 

BVceo 

y Pc, m*x = VceqIcq (5. 1- 10c) 

Estos valores maximos limitan la region de funcionamiento del transistor como se ve en la 
Figura 5.1-4. La figura indica que para un funcionamiento seguro, el punto de reposo debe 
estar situado sobre la hiperbola o debajo de ella 

V CE*C = P c, mix 


max i c 


Region 

de funcionamiento 
seguro 



^c. mix — i’ce'c (despues de aplicados los 
coeficientes de reduccion) 


-P c , (antes de aplicar los coeficientes 
de reduccion) 


0 


Figura 5.1-4. Hiperbola de maxima disipacion 
en el colector. 
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Esta hiperbola representa el lugar geometrico de todos los puntos de funcionamiento en 
los cuales la disipacion en el colector es igual a P c , mix . 

La recta de carga de corriente alterna, con una pendiente — 1 /R L , debe pasar por el 
punto Q , cortar al eje v CE para una tension menor que BV CE0 , y cortar al eje i c para una 
corriente menor que z c , o sea, 


(5.1-13a) 
(5.1-136) 

Para obtener una excursion simetrica maxima deberemos tener 


2 V C c ^ BV cec 

2IcQ ^ *C, mix 


?CQ ~ ^ ^CEQ (2 5 - 4 ) 

Combinando (2.5-4) y (5.1 -10c) el punto Q estara situado en 

Icq = (5.1-14a) 

y Vceq = Jp C ,u^R l (5.1-146) 

Es importante observar que en el punto de reposo la pendiente de la hiperbola es 


di c 

dv CE 


Icq _ _ 

K:eq 


(5.1-15) 


Luego la pendiente de la recta de carga de corriente alterna es la misma que la de la 
hiperbola y cuando la recta de carga de corriente alterna es tangente a la hiperbola en el 
punto g, se tiene la excursion simetrica maxima. 


- EJEMPLO 5.1-1 - 

En el circuito de la Figura 5.1-1 se ha utilizado un transistor de las siguientes 
caracteristicas: 


P c, mix = 4 W (una vez aplicados los factores de reduccion o degradacion) 
BV ceo = 40 V / c , m * x = 2 A 


La resistencia de carga R L es de 10 Q. Determinar el punto de reposo de modo que 
la carga disipe la potencia maxima. Determinar tambien la tension de alimentacion 
Vcc- 

Solucidn 

La Figura 5.1-5 indica la gama de funcionamiento admisible. El punto de reposo se 
obtiene trazando la ecuacion 

1 V CE 

lr — - Urr = -~ 

c R l ce 10 


(2.5-4) 
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FlgUfa 5.1-5. Rectas de carga de hiperbola de maxima disipacion para el Ejemplo 5.1*1. 

sobre la caracteristica vi y hallando la interseccion de esta ecuacion con la hiperbola 
P c , mAx - La interseccion es el punto de reposo deseado y la recta de carga de corriente 
alterna es tangente a la hiperbola en este punto. 

El punto de reposo Q se obtiene graficamente como en la Figura 5.1-5, o 
analiticamente, utilizando (5.1-14a) y (5.1-146): 

Icq = x/S « 0,63 A y V CEQ = 7(4X10) « 6,3 V 

Estos resultados verifican los obtenidos graficamente. 

La tension de la fuente de alimentation V cc es igual a K:eq (se desprecia la caida 
de tension en R e ). Luego 


V cc = 6,3 V 

y el valor maximo de v CE es igual a 12,6 V y menor que la tension de ruptura. La co¬ 
rriente maxima de colector i c es igual a 1,26 A y menor que la corriente maxima admitida. 
La potencia maxima entregada a la carga sera 


P 


L , m&x 


I 2 CQ*L = (0,63) 2 (10) 
2 2 


(5.1-96) 


Selection de R e , R b y V BB . Debe observarse que el punto de reposo se obtiene 
utilizando los metodos del Capitulo 2. Con respecto a la Figura 5.1-1 a, R b se elige de 
acuerdo con la regia dada en (2.3-56) 
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Ademas, R e se toma pequena de modo que su disipacion de potencia sea despreciable. 
Por ejemplo, podemos escoger R e = 1 Q de modo que 

P Re = I 2 c Q * 1=0,4W^ P c , m&% MW 


Si P = 40, 


R b * 4Q 

La tension de alimentation de la base es: 

V BB « 0,7 + (0,63XD = 1,33 V 

Si el efecto de R e se incluye en el calculo, el punto Q se desplaza ligeramente y da 
lugar a un incremento de la tension V cc necesaria. 

Consideremos el mismo problema con la corriente de colector maxima i c = 1 A. 
La solution anterior da una corriente / CmjSx = 1,26 A, que sobrepasa la nueva 
corriente maxima admitida. Si el punto de reposo permanece invariable, la amplitud 
de pico de c.a. admitida se reduce a 0,37 A. Si la serial es senoidal la corriente 
maxima es 


i c = 0,37 sen cot A 
y la potencia maxima disipada en la carga es 

Pu max = (i)(0,37) 2 (10) » 0,69 W 

Como la carga de 10 Q es fija, la pendiente de la recta de carga de corriente alterna 
es fija. Sin embargo, si la recta de carga se desplaza cortando al eje i c entonces 
ic, mix = 1 A y el punto de reposo se situa en las nuevas coordenadas 

^CQ = 0,5 A ^ceq ~ ^cc = 5 V 
el valor maximo de la componente alterna de la corriente de colector es 

i c = 0,5 sen cot A 
y la potencia maxima disipada en la carga es 

PL„ mix = (i)(0,5) 2 (10) = 1,25 W 

En cualquier caso, la potencia suministrada esta muy por debajo de la posible de 
2 W. Esto es debido a la incapacidad de compensar la reduccion de la corriente 
maxima de colector admitida. En la seccion siguiente se considera el amplificador de 
potencia acoplado por transformador. Utilizando este circuito, el punto de reposo 
puede situarse sin tener en cuenta la resistencia de carga real utilizando la propiedad 
de transformacion de impedancias del transformador. De esta forma queda solucio- 
nado el problema anterior de no poder suministrar la potencia maxima disponible a 
la carga. 
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- EJEMPLO 5.1-2 - 

El circuito de la Figura 5.1-6a utiliza un transistor de silicio npn junto con una 
resistencia de carga de 8 Q. Las especificaciones maximas de este transistor son 

Pc, m&x = 24 W (despues de aplicar los coeficientes de reduction) 

BVczo = 80 V V CE< sal = 2 V 

Determinar la amplitud maxima y la potencia maxima disipada por la carga. 



Figura 5.1-6. Ejemplo 5.1-2: [a) circuito; (/?) condiciones de funcionamiento. 
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Solucidn 

El circuito amplificador y la caracteristica vi del transistor se han representado en la 
Figura 5.1-6. La carga disipa la potencia maxima cuando la amplitud de la corriente 
de colector es maxima. La ecuacion de la recta de carga de corriente alterna es 

Rl^c ~ Icq) = ~( v ce ~ Kceq ) 

Cuando i c es maxima, i c = 2I CQ (Sec. 2.5) y v CE = V CE , S at- Luego 

RJcq = Vceq “ K C£. Sal (5.1-16) 

Para no sobrepasar la disipacion media maxima en el colector, podemos establecer 


Iqq^ceq - Pc. 


(5.1-17) 


Combinando las expresiones (5.1-16) y (5.1-17) y resolviendo la ecuacion resultante 
se obtienen los siguientes valores de I CQ y V CEQ 


IC Q ~ 


+ V R, 


VcE. sal | 2 


(5.1-18a) 


Vceq = + J Pc, m * x R L + 


V \ 2 

y CE, sat I 


(5.1-186) 


El punto de reposo puede, naturalmente, obtenerse tambien graficamente por 
interseccion de las ecuaciones (5.1-16) y (5.1-17) tal como aparece en la Figura 
5.1-66. El punto de reposo resulta ser 


De este modo la tension de alimentacion del colector V cc es 15 V, despreciando la 
caida en R e . 

Observese que la recta de carga de corriente alterna corta a la hiperbola de 
potencia maxima. Esto no quiere decir que la potencia media maxima disipada en 
el colector exceda a P c m - x . Como la disipacion maxima en el colector se presen- 
ta en ausencia de serial y en estas condiciones la disipacion en el colector es P Cm - x 
[Ec. (5.1-17)], no se sobrepasara la disipacion maxima en el colector. 

El valor maximo de pico de la componente alterna de la corriente de colector es 
1,6 A, y la potencia media maxima disipada en la carga es 


HcqRl 


= (i)(l,6) 2 (8) = 10,2 W 


Observese que el rendimiento maximo, despreciando las perdidas en R e , es solamente 


*1 mix 


(15X1,6) 


= 42 % 
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5.2. AMPLIFICADOR ACOPLADO FOR TRANSFORMADOR 


La Figura 5.2-1 presenta un amplificador de clase A acoplado por transformador. En el 
estudio se supondra el transformador ideal. Esto implica que 

v c = Nv l (5.2-1) 

y Ni t = -i L (5.2-2) 

Multiplicando (5.2-1) y (5.2-2) da 

vJi-0 = vJl ( 5 . 2 - 3 ) 

Dividiendo (5.2-1) por (5.2-2) se obtiene 

A = N 2 V -h = N 2 R l = R l (5.2-4) 

~ l c l L 

Por consiguiente, la impedancia para corriente alterna R L es N 2 veces la resistencia de 
carga R L . 

La ecuacion de la recta de carga de corriente continua para este amplificador es la 
misma que la del amplificador acoplado por bobina 

Vcc ~ V CE l E^e ^ V CE + l C^e (5.2-5) 

En este caso R e tambien es pequena. La recta de carga de corriente alterna puede 

obtenerse directamente de (5.2-4) teniendo en cuenta que v ce = v c . De este modo, la 

pendiente de la recta de carga de corriente alterna es 


R'l 


(5.2-6) 


En la Figura 5.2-2 se ban trazado las rectas de carga de c.c. y c.a. Si R e se elige de modo que 


R e < Rl 

la corriente de reposo para una excursion simetrica maxima es 



(5.2-7a) 



Figura 5.2-1. Amplificador de potencia acoplado por transformador. 
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Ffgura 5.2 -2. Rectas de carga de 
un amplificador acoplado por trans- 
formador. 


y la tension colector-emisor en reposo, hallada por sustitucion de (52-la) en (5.2-5), es 


CEQ 



(52-lb) 


De esta forma, la relation de transformation de impedancias proporciona el grado de 
libertad necesario para situar el punto Q de modo que se obtenga una transference 
maxima de potencia a la carga. 


5.2-1. calculos de potencia 

Los calculos de potencia que siguen son identicos a los de la Section 5-1, cambiando R L 
por R' l . La sena] i { es senoidal, luego 

4 = hm sen cot (5.2-8) 

Potencia suministrada 

Pcc = ^cc^cq ~ ~^T (5.2-9) 

Potencia transferida a la carga. Cuando la serial es senoidal, la corriente de carga 
tambien es senoidal (despreciando la distorsion): 

i L = I Lm sen ojt (5.2-10) 

f i 

Por lo tanto /> L = -y /? L (5.2-11) 

Utilizando (5.2-2) 

r Lm = ni c 


( 5 . 2 - 12 ) 
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Por consiguiente 

y 

Disipacion en el colector 



P 


L, mix 





y la disipacion maxima en el colector cuando no hay sehal es 



(5.2-13 a) 
(5.2-13 b) 

(5.2-14a) 

(5.2-146) 



(5.2-15a) 
(5.2-156) 

(5.2-16) 


De las ecuaciones anteriores se deduce que el transformador realiza solo una funcion 
ademas de las del acoplamiento inductancia-capacidad de la Figura 5.1-la: la transforma¬ 
tion de la impedancia de carga. Este factor proporciona la flexibilidad necesaria para 
situar la zona de funcionamiento para corrientes altemas en la optima position. En el 
estudio anterior se ha supuesto que esta transformation tiene lugar sin perdida de potencia. 
En la practica, sin embargo, el transformador no es ideal y tiencn lugar perdidas de 
potencia, reduciendo la potencia de la carga y el rendimiento. Ademas, los transformadores 
de audiofrecuencia son siempre del tipo de nucleo de hierro y por lo tanto pueden ser 
pesados y voluminosos y provocar distorsion. 


- EJEMPLO 5.2-1- 

Utilizando el transistor del Ejemplo 5.1-1 donde / C)in4x = 1 A, con acoplamiento por 
transformador a una carga de 10 Q disenar de nuevo el amplificador para obtener 
una transference maxima de potencia a la carga. Especificar la tension necesaria, la 
potencia disipada en la carga y la relation del numero de espiras N del transformador. 

Solution 

En la Figura 5.2-3 se ha representado la caracteristica vi que indica la region de 
funcionamiento posible. El punto de reposo que dara una transference maxima de 
potencia a la carga puede obtenerse grafica o analiticamente utilizando (5.1-14). 
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Figura 5.2-3. Region de funcionamiento y recta de carga optima para el Ejemplo 5.2-1. 



(5.2- 17a) 



6,37V V 


(5.2-176) 


Asi, utilizando un transformador, el punto de reposo puede fijarse casi arbitraria- 
mente, siempre que 



y 2V ceq = 12,6TV < 40 = BVceo (5.2-186) 

Estas desigualdades fijan los limites de la relacion de transformation, esto es, 

1,26 < TV < 3,17 

Cuando se tiene el problema de escoger entre una amplia gama de puntos Q , 
deben tenerse en cuenta otras consideraciones. Por ejemplo, es practico utilizar la 
menor corriente posible ya que cuanto mayor es la corriente que debe suministrar la 
fuente de alimentation de corriente continua mayor es su tamano y coste. A menudo 
debe utilizarse una tension de alimentacion determinada y esto determina V cc (y por 
tanto K C£Q ). Una consideration muy importante es la disponibilidad de un transfor¬ 
mador con la relacion de espiras adecuadas. Una relacion de espiras normal es 
TV = 2; si se escoge un transformador con esta relacion 

l CQ « 0,32 A y V CEQ = 12,6 V * V cc 
Luego P Umix = (i)(0,32) 2 (2) 2 ( 10) = 2 W 

La recta de carga para estas condiciones se ha representado en la Figura 5.2-3. 
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5.3o AMPLIFICADORES DE POTENCIA SIMETRICOS DE CLASE B (PUSH-PULL) 

Como se ha determinado en las anteriores secciones, el rendimiento maximo en clase A es 
el 50 por 100, debido a que el valor de pico de alterna no excede nunca del valor de la 
corriente de reposo de colector. En el amplificador de clase B, la corriente continua de 
colector es menor que el valor de pico de alterna. Elio da lugar a una menor disipacion en 
el colector y un aumento del rendimiento. El amplificador push-pull de clase B de la 
Figura 5.3-1 tiene un rendimiento maximo del 78,5 por 100 y por lo tanto un aumento del 
28,5 por 100 sobre los amplificadores de clase A estudiados en las Secciones 5.1 y 5.2. 

Examinemos primero el funcionamiento de este circuito, suponiendo transistores ideales, 
para determinar los limites superiores del rendimiento y la potencia de salida. El 
funcionamiento del circuito se explica mediante las formas de onda de la Figura 5.3-2. El 
transformador de entrada con toma central suministra dos corrientes de base de amplitudes 
iguales pero desfasadas 180° (Fig. 5.3-2 b y c). En el primer semiciclo i Bl es cero, y como 7j 
esta polarizado en la region de corte, / C1 es cero como en el grafico (< d ) de la figura. Sin 
embargo, en este mismo intervalo de tiempo, i B2 es positivo, T 2 conduce, y la corriente de 
colector i C2 es la indicada en (<?). Por consiguiente, un transistor esta en corte mientras que 
el otro conduce. En el segundo semiciclo, los papeles se han invertido: T 2 esta en.corte. y 7 n 1 
conduce. Cuando T 2 conduce, la corriente representada en la Figura 53-2e circula a traves 
de la parte superior del arrollamiento primario y el flujo resultante variable con el tiempo 
en el nucleo del transformador induce una tension en el devanado secundario. Esta tension 
a su vez, produce el primer semiciclo de corriente a traves dc la carga (/). Cuando T x 
conduce, la corriente i ci induce un flujo en el nucleo en direccion opuesta al flujo del 
semiciclo anterior, dando lugar al segundo semiciclo de corriente de carga. La corriente de 
carga final bajo estas condiciones ideales es, por tanto, directamente proporcional a la 
corriente de serial i i . En la Figura 5.3-1 se ve que la corriente de carga i L esta relacionada 
con las corrientes individuales por la expresion 

i L = N(i cl - i C2 ) (5.3-1) 

Si en la practica se usara el circuito de la Figura 5.3-1, la corriente de carga estaria muy 
distorsionada cerca de cero, como indica el oscilograma de la Figura 5.3-2g. Este efecto se 
llama distorsion de cruce o de paso por cero y es debido a que la tension base-emisor, v BE , 
es cero en ausencia de serial. Sin embargo, el funcionamiento lineal del transistor solo 
empieza cuando i B es lo bastante positiva para que v BE exceda la tension de umbral, que se 
supone 0,65 V para el silicio. Esta distorsion esta representada en linea de puntos en la 
Figura 5.3-2 d a / y es perfectamente visible en el oscilograma de la Figura 5.3-2g. 



Figura 5.3-1. Amplificador 
push-pull. 
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f b) 







Figura 5.3-2. Formas de onda en el amplificador push-pull: (a) corriente de entrada; ( b) corriente 
de base en 7\; (c) corriente de base en T 2 : (d) corriente de colector en 7\; (e) corriente de colector en 
T 2 \ (/) corriente de carga; (^) oscilograma de la forma de onda de la corriente de carga, mostrando la 

distorsion de cruce (crossover). 
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Para eliminar esta distorsion, las uniones base-emisor se polarizan aproximadamente a 
0,65 V. El resultado es un funcionamiento en clase AB en vez de clase B, aunque esta tan 
cercano a este que generalmente se llama, tambien, clase B. Este tipo de polarizacion se 
denomina polarizacion de disparo o de conduction. En la practica, a menudo, se permite 
la existencia de la distorsion de cruce y se confia en el transformador y capacidades 
internas y parasitas para eliminarla. 


5.3-1. Determ InacIGn de la recta de carga 


Como cada transistor funciona simetricamente y solo la mitad del tiempo, basta estudiar 
el funcionamiento de uno solo de los transistores. Consideremos el transistor T 2 represen- 
tado en la Figura 5.3-3. Este circuito nos permite describir el funcionamiento del 
amplificador. La recta de carga de corriente continua es una linea vertical, v CE = V cc , y la 
recta de carga de corriente alterna tiene una pendiente de 


*C _ 
V CE 


(5.3-2) 


donde R L = N 2 R L , tal y como se indica en la Figura 5.3-4. Mientras T 2 no conduce, i C2 = 0 y 


v ce 2 = L cc + Nv l 

varia desde Vcc (que tiene lugar cuando v CE1 = V CC V, por tanto, Nv L = 0) hasta 2F CC (que 
se presenta cuando d C£ 1 = 0 y, por lo tanto, Nv L = V cc ). Luego, mientras el transistor no 
conduce, la recta de carga de corriente alterna es horizontal, con i C2 = 0. 

El valor maximo de i ci e i C2 (Figs. 5.3-2 d, e y 5.3-4) es 

h m = ^ (5-3-3) 





Figura 5-3-3. Mitad de la etapa push-pull 
de clase B. 



Figura 5.3-4. Rectas de carga de etapa de clase B. 
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5.3-2. caiculos de potencia 

Suponiendo que la corriente de serial sea senoidal 

/,• = /■ sen cot 

i im 

Potencia suministrada. La potencia suministrada por la fuente de alimentation es 


Pcc — K:c 


1 


T/2 


UciU) dt 


(5.3-4 a) 


-T/2 


La corriente i ci -f i C2 es la que circula por la fuente de alimentation. De las Figuras 5.3-2 d 
y e, se deduce que es una corriente rectificada de onda completa, como se indica en la 
Figura 5.3-5. El valor medio de la corriente rectificada de onda completa es 2/n veces su 
valor de pico. Luego, 


T 


T/2 2 

(*0 "f l C2) dt — - I c , 

- T/2 71 


La potencia suministrada P cc es por tanto 


Prr = “ Vrrl 

CC _ CC cm 

n 


(5.3-4 b) 


Su valor maximo es (el de la Figura 5.3-4) 


PcC , mix VCC n / 

n R l 


nR'i 


(5.3-4c) 


Potencia transferida a la carga. La potencia transferida a la carga es 


P L = yi m *L = l 2ZmN 2 R L = 


(5.3-5a) 


Su valor maximo es 


p =Yk 

* L, mix D , 


(5.3-5 b) 


Potencia disipada en el colector. La potencia disipada en los colectores de los transistores 
7\ y T 2 es en total 


2P C — P cc Pl 



Figura 5.3-5. Forma de onda de la co¬ 
rriente de alimentation. 
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Utilizando (5.3-46) y (5.3-5a), obtenemos 


2 /> = - Vrrl -— 

c ^ CC*cm 

n Z 


(5.3-6) 


El valor maximo de la disipacion en el colector P c . m ^ x se encuentra diferenciando P c con 
respecto a I cm e igualando a cero el resultado 


2 - - Vcc ~ Kf,. - 0 

al rm n 


(5.3-7) 


La corriente de colector para la cual la disipacion en el colector es maxima es, por lo tanto, 


I = lYcc 

cm n R'l 


(5.3-8) 


y combinando (5.3-6) y (5.3-8), la disipacion maxima en el colector es 


2 Pr miv - — Vr-. 


2 V rr R, f 2 V, 


n cc nR, 2 V zr /?) 


(5.3-9) 


La potencia disipada en cada colector es, por consiguiente, 


1 Vcc Vic 

p — — ~ n i — 

c ' mix n 2 R, ’ R, 


(5.3-10) 


Rendimiento. El rendimiento de la operation rj se calcula de las expresiones (5.3-46) y (5.3-5a). 


Pec (Vn)V cc I cm 4 V cc /R' l 


(5.3-11) 


Ya que la corriente maxima alcanzable de colector es V CC /R' L , el rendimiento maximo es 


= - « 78,5 % 


(5.3-12) 


La potencia suministrada, la disipada en la carga, la disipada en el colector y el 
rendimiento se ban representado en la Figura 5.3-6. Estos resultados pueden compararse 
con los obtenidos utilizando el amplificador de clase A de la Section 5.1, que estan 
representados en la Figura 5.1-3. 

Factor de calidad. El factor de calidad de utilization del transistor para el amplificador 
push-pull de clase B es 


Pc ^ = F c 2 c /t z 2 R' l = _2_ ^ l_ 

P L , mi . V 2 c /2R l n 2 ~ 5 


(5.3-13) 
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Figure 5.3 -6. Variaciones de la potencia y el rendimiento en el amplificador push-pull de clase B. 


Observese la multiplication por 10 del factor de calidad conseguida con respecto al 
amplificador de clase A. Asi, si P L> debe ser 25 W, cada colector debe disipar solo 5 W. 
Aunque es ciert'o que el circuito requiere dos transistores y dos transformadores, la menor 
potencia nominal de cada uno de los transistores hara que ocupen menos espacio y que 
precisen un radiador menor que los necesarios para un transistor de mayor potencia. En 
este caso, un amplificador de clase A de un solo transistor deberia disipar una potencia de 
50 W. 

Otra ventaja importante del funcionamiento en clase B es que, en ausencia de senal, la 
corriente suministrada por la bateria es cero, mientras que en clase A es la misma que la 
corriente a plena carga. 

Hay que tener presente que los valores de rendimiento y disipacion del colector se ban 
obtenido para senales senoidales y son teoricamente maximos, lo cual en la practica solo 
puede conseguirse de modo aproximado. 

- EJEMPLO 5.3-1 - 

Disenar un amplificador push-pull de clase B, que proporcione una potencia maxima 
sobre una carga de 10 Q. Utilizar dos transistores con valores nominales iguales a 
los del Ejemplo 5.1-1 (i Ci mAx = 1 A). Determinar K cc> Ny la red de polarization para 
eliminar la distorsion de cruce. Calcular la potencia de salida y el rendimiento. 

Solucidn 

Para mayor facilidad repetiremos los valores nominales del transistor 
P Ct mix 


= 4 W 


BV ceo = 40 V 


*C, mix ” 1 A 
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La potencia maxima de salida viene dada por (5.3-5/?) y (5.3-3) 

Vl c Vrrl 

p _ LL _ CC cm 

L m4x ~~ 1R l - 2 

Asi, la potencia de salida puede aumentarse aumentando ^CC e hm- Sin embargo, V cc 
e f cm no pueden aumentarse indefinidamente. Las caracteristicas del transistor 
establecen limites superiores para Vcc e I cm . 

V cc < ^BVceo = 20 V I cm ^ ( Cm i, = 1 A 

y, utilizando (5.3-13), 


P L mi , = ^ 5P c , mix = 20 W 

El punto de reposo se determina de modo que el transistor funcione con los valores 
maximos de i c y BV CE0 . Luego 

V cc = 20 V e I cm = l A 

Luego Z 5 l, mix = 10 w 

La relacion del numero de espiras N se halla del siguiente modo. Como 


tenemos 


N 2 = 2 y A = 1,414 

Observese que los dos transistores en push-pull proporcionan cinco veces la 
potencia que un solo transistor podria suministrar a una carga dada sin exceder los 
limites maximos (vease Ejemplo 5.2-1). 

La Figura 5.3-7 representa la caracteristica vi de cada transistor y la recta de 
carga de corriente alterna. Observese que la recta de carga corta a la curva de 
disipacion maxima del colector. Esto indica que la potencia instantanea puede 
superar la potencia media maxima. La disminucion de potencia es debida a que la 
disipacion media en el colector es menor que la maxima*. Notese que no calculamos 
un amplificador push-pull de clase B haciendo que la recta de carga de corriente 
alterna sea tangente a la hiperbola P c m4x . 


* Si se amplifica una serial de muy baja frecuencia, el tiempo durante el cual la curva de maxima disipacion es 
sobrepasada puede ser lo bastante largo para producir un sobrecalentamiento del transistor. La menor frecuencia 
que puede amplificarse depende de la constante termica del transistor. 
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Figura 5.3-7. Recta de carga para 


Para completar el calculo, debe elegirse una red de polarization. La Figu¬ 
ra 5.3-8 a muestra el amplificador push-pull con una fuente de polarization separada. 
V BB se toma igual a la tension de conduction del transistor que para el silicio es 
aproximadamente 0,7 V. 




Figura 5.3-8. Amplificador push-pull 
polarizado: (a) por bateria; (b) por divisor 
resistivo. 


En la practica, en vez de una fuente de alimentation separada se utiliza la fuente de 
alimentation V cc con un divisor de tension adecuado, tal como se indica en la Figura 
5.3-86. R L y R 2 se eligen de modo que la caida de tension base-emisor sea aproxima¬ 
damente 0,7 V. A menudo se utiliza un diodo de silicio en vez de R 2 , ya que la caida 
de tension en el diodo de silicio funcionando por encima de su tension de codo es 
similar a la tension de reposo base-emisor necesaria para hacer conducir al transistor. 
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5 . 3 - 3 . Amplificador push-pull directamente acoplado 

En la Figura 5.3-9 esta representado un amplificador push-pull con salida acoplada 
directamente. Si comparamos este circuito con el amplificador push-pull representado en la 
Figura 5.3-1, vemos que en ambos circuitos se utiliza un transformador de entrada para 
acoplar la corriente de entrada i i a la base de T x o F 2 , dependiendo del sentido de la 
corriente. Sin embargo, el circuito de la Figura 53-9a no requiere transformador de salida. 

El funcionamiento del circuito se puede explicar observando que cuando /-(/) es positiva 
T x conduce y T 2 esta en corte (Figura 5.3-9 b). En este caso la corriente de colector i Cl (t) 
circula por la carga R L , e i L (t) = i ci (/). De aqui que, i L (t) = h fel i i (/) cuando /,■(/) > 0. A 
continuation consideremos lo que ocurre cuando i t (t) es negativa. En este caso, la Fi¬ 
gura 5.3-9 b muestra que T 2 esta en conduccion y 7j esta en corte. Ahora la corriente de 
carga i L (t) = - i C 2 (t) = -h fe 2 i B 2 {t) = -h fe2 (-/,■) = h fe 2 i^t). La cornente de carga 
resultante, debida al ciclo completo de la corriente de entrada, esta representada en la 
Figura 5.3-9/?. 

El efecto de omitir el transformador de salida, utilizado en el circuito de la Figura 5.3-1, 
es hacer que la impedancia de colector del transistor en conduccion sea R L en vez de N 2 R L . 
Esto se explica en el siguiente ejemplo. 


v cc 




Figura 5.3-9. Amplificador push-pull con salida directamente acoplada: {a) circuito; (Z?) formas 

de onda. 
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- EJEMPLO 5.3-2 - 

Repetir el Ejemplo 5.3-1 utilizando el circuito de la Figura 5.3-9. 

Solution 

Para suministrar la maxima potencia a la resistencia de carga debemos alimentarla 
con la maxima corriente posible. El transistor utilizado en el Ejemplo 5.3-1 puede 
suministrar una maxima corriente de 1 A. Como el amplificador push-pull representado 
en la Figura 5.3-9# esta conectado directamente a la carga R L y no esta acoplado por 
transformador a la carga, la maxima potencia que puede disipar esta es 

Pl, m ,x = hl 2 cmR L = (iXl) 2 (10) = 5 W 

Este valor de la potencia de salida es la mitad de la maxima potencia de carga en el 
ejemplo de la Figura 5.3-1. Para minimizar la potencia disipada en T x y T 2 elegimos el 
minimo valor posible de V cc para que el transistor pase de la saturacion al corte. 
Como R L = 10 ft e I cm = 1 A, hallamos V cc = V Lm = RJ cm = 10 V. Para evitar que 
haya problemas de saturacion (V CEtsat = 2 V) el valor real de V cc empleado sera 12 V. 
Y para eliminar la distorsion cruzada, las uniones base-emisor se polarizan en sentido 
directo con aproximadamente 0,65 V, como muestra el circuito push-pull final de la 
Figura 5.3-10. 


+ 10 v 



< R i o 

< -10 V Figura 5.3-10. Amplificador push-pull direc¬ 

tamente acoplado con redes de polarizacion para 
^ suprimir la distorsion de cruce. 
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Una ventaja del amplificador push-pull acoplado directamente es que no requiere transfor- 
mador de salida. El transformador de entrada se puede omitir tambien y ser sustituido por 
un circuito divisor de fase (Sec. 6.11). Como los transformadores son grandes, pesados y 
costosos, su supresion del circuito supone una considerable economia. Una desventaja es 
que con el no se puede obtener la maxima transferencia de potencia a la carga porque ya no 
tiene la propiedad transformadora de impedancias del transformador. Un segundo inconve- 
niente es la necesidad de dos fuentes de alimentacion. 


5.4. AMPLSFSCADORES SIMETRSCOS COMPLEMENTARSOS 

En la Figura 5.4-1 se represents un tipo de amplificador push-pull de clase B que emplea un 
transistor pnp y uno npn y no precisa transformadores. Este tipo de amplificador utiliza la 
simetria complement aria. Su funcionamiento se explica mediante la figura. Cuando la tension 
de serial es positiva, T v (el transistor npn) conduce, mientras que T 2 (el transistor pnp) esta en 
corte. Cuando la tension de serial es negativa, T 2 conduce mientras que T x esta en corte. La 
corriente de carga es 


4, — l ci *C 2 (5.4-1) 

La recta de carga y las relaciones de potencia del circuito de salida de este amplificador 
son las mismas que las del amplificador convencional de clase B de la Section 5.3. Las ventajas 
del sistema sin transformadores es que representa un ahorro de peso y coste y que no se 
necesitan sehales de entrada desfasadas ciento ochenta grados. Sus desventajas son la necesidad 
de dos fuentes de alimentacion, positiva y negativa, y el problema de obtener pares de 
transistores que sean lo suficientemente analogos para conseguir una distorsion pequena. 



-EJEMPLO 5.4-1 - 

Un amplificador de simetria complementaria utiliza transistores que tienen las 
mismas caracteristicas que las del Ejemplo 5.3-1: 

^C. mix = 4 W BV ceo = 40 V I C , m*x = 1 A 

Hallar V cc y la potencia maxima que puede suministrar a una carga de 10 Q. 
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Recta de carga de c.a. 


Figura 5.4 -2. Circuito y recta de carga para T 1 del circuito seguidor de emisor de simetria 
complementaria: [a) circuito; (/?) recta de carga. 

Solution 

Cada transistor es esencialmente un seguidor de emisor de clase B. Consideremos T 2 : 
su circuito equivalente durante la conduction y la recta de carga correspondiente a 
su zona de funcionamiento se ban representado en la Figura 5.4-2. Como el valor de 
pico de i C2 no puede exceder 1 A, 


Por consiguiente 


- 1 A 


V cc = 10 V 


Observese que la excursion 2 Vcc es menor que la tension de ruptura colector-emisor, 
tal como se requiere. La corriente de carga es 


L ~ l C 1 l C2 


Si es senoidaf tambien lo sera i L con una corriente de cresta maxima de 


Luego 


= /,„ sen col = 

Lm 


La potencia maxima en la carga es 


Observese que el amplificador push-pull de la Seccion 5.3-1 podra suministrar 10 W 
debido a que el transformador duplica la impedancia de carga efectiva. El amplifica¬ 
dor de simetria complementaria y el amplificador push-pull directamente acoplado 
descrito en la Seccion 5.3-3 no emplean transformador de salida y por tanto no 
transforman la impedancia de carga. 
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Se puede tener alguna idea de la tension de serial necesaria para excitar este 
amplificador suponiendo que r t - 4 R. Entonces, a causa de que el circuito es 
esencialmente un seguidor de emisor, la maxima serial v t = V im sen cot debe tener un 
valor de pico de V cc% es decir. V im = K co para transferir totalmente los 5 W a la carga. 


5.5. EL AMPLIFICADOR DE POTENCIA DE CLASE C 


Cuando se necesita entregar a la resistencia de carga una polencia elevada deben emplearse 
tecnicas alternativas a las ya descritas. En esta seccion discutiremos el amplificador de 
potencia de clase C. 

En ia Figura 5.5-1 se muestra un amplificador de polencia de clase C basico. Notese 
que en este circuito el transistor se polariza de manera que se encuentre en estado de corte 
la mayor parte del tiempo y conduzca solo durante cortos periodos. Asi, mientras que el 
pico de potencia puede hacerse extremadamente elevado, la potencia media disipada 
estara dentro de los limites de la capacidad del amplificador. 



Figura 5.5-1. Amplificador de potencia de clase 
C basico. 



0 


Figura 5.5-2. 

Rectas de carga. 
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El problema asociado a este amplificador es que la caida de tension en la resistencia de 
carga R L no es senoidal. De hecho, debido a la discontinuidad de la corriente de colector, 
la corriente y la tension en la carga contienen muchos armonicos de frecuencia. En un 
diseno practico se colocaria un circuito LC paralelo y sintonizado para eliminar todos los 
armonicos excepto el de la frecuencia fundamental / 0 . 

La Figura 5.5-2 muestra las rectas de carga en continua y en alterna. Notese que la 
recta de carga en alterna puede superar la potencia media disipada P Ct mAx . La limitation 
fundamental para la recta de carga en alterna es que la corriente maxima de colector i c m & x 
= V cc /R l < / Pf mdx , que es la maxima corriente de pico que puede manejar el transistor. 


EJEMPLO 5.5*1 


Un transistor funcionando en clase C tiene las siguientes caracteristicas P c , m ix = 4 W, 
BV CE0 — 40 V e I Ptm&x = 2 A. Sea V cc = 20 V. ( a ) ^Cual es el minimo valor de R L 
permisible sin exceder / P>mdx = 2 A? (b) Cual es la cresta de corriente posible si 
disenamos un amplificador que no supere la restriction de maxima potencia media 
en ningun instante de tiempo? 


Solution 

(a) A partir de la recta de carga en alterna mostrada en la Figura 5.5-2 vemos que: 


(b) Si se disena el amplificador para que no se supere nunca la curva de 
disipacion de potencia media, entonces 

^CEQ^CQ = Pc. mix = 4 W 

En este caso V C eq ~ ^cc = 20 V y la corriente de colector de cresta maxima es 


= 0,2 A 


Hay que senalar que, en este caso, debe emplearse una resistencia de carga 
V cc 

R l = - = 100 Q. Notese tambien que debe disminuirse I cm , a veces considerable- 

Icq 

mente, desde el valor i Ct „ lix /2, si no se debe superar la curva de maxima potencia 
media disipada. 


Formas de onda. La Figura 5.5-3 a muestra la serial de corriente senoidal / s (/). Puesto que 
el transistor esta en corte la corriente de colector mostrada en la Figura 5.5-3/?, fluye 
solo durante ciertos periodos de tiempo. En la forma de onda mostrada / c (/) es distinta de 
cero solo durante el intervalo de tiempo 2r en cada ciclo, cuyo periodo es T Q = l// 0 - 
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Notese que la tension colector-emisor v CE {t\ mostrada en la Figura 5.5-3 c, es un impulso 
senoidal solo durante el pequeno intervalo de tiempo 2i. 


5.5-1. Calm lo de potencies 


Tomando como referencias las formas de onda mostradas en la Figura 5.5-3 pueden 
calcularse la potencia suministrada, la potencia disipada en el colector y la potencia 
disipada en la resistencia de carga a la frecucncia fundamental / 0 . 


Potencia suministrada P cc . 

P cc donde 


La tension de alimentation V cc entrega una potencia media 


Pcc 



K:c ! c( 0 dt 


(5.5-1) 




Figura 5.5-3. Formas de onda: (a) corriente de entrada; ( b ) corriente de colector; (c) tension 

colector-emisor. 
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Refiriendonos a la Figura 5.5-3 b vemos que (vease Problema 5.5-1) 


L 


COS COf)t — COS CO n T 


l c( 0 “ 


— COS CO 0 t 

0 


|/ 4- nT 0 \ < t para todo n 


Asi, 


n _ ^Cchm 

r CC ~ r 


en cualquier otro caso 
T cos co 0 t — cos co 0 t 


_ T 1 — cos CO 0 T 


dt 


(5.5-2) 


(5.5-3) 


Mientras que (5.5-3) puede integrarse facilmente hallandose una respuesta exacta (vease 
Problema 5.5-2) es util aprovechar el hecho de que 

co 0 t = —— 2n para funcionamiento en clase C 


Asi, cos (o q t % 1 

y en la region |/| < t, 

cos co 0 t % 1 

Sustituyendo (5.5-4) en (5.5-3) se obtiene 


COqT 2 


colt 2 


(5.5-4 a) 


(5.5-4 b) 


Prr = 


VrrL 


4t 


4t 


dt 

P 


T r T~' y CC 1 cm r CC r> 

m q m 0 k l 

ya que, de la recta de carga en alterna mostrada en la Figura 5.5-2. 

V 

t _ cm 

cm ~ R, 


(5.5-5) 


(5-5-6) 


Potencia disipada en el colector P c . La potencia disipada en el colector del circuito P c 
resulta de 


Pc = 


1 


0 J 


*c(0^cbM dt 


(5.5-7) 


donde i^t) viene dada por (5.5-2) y V CE (t) esta dada en la Figura 5.5-3c por 

V CE {t) = 


VCC ~ Km 


1 — COS COqZ 


1 1 + nT 0 1 < T 


(5.5-8) 


en cualquier otro caso 
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Asi 




np | - cm 

*0 


_ r N 1 — COS co q t 


1/ - V 

1 V CC V cm 


1 — COS (O q T 


dt 


'0 J 


cos a> 0 / — cos (jo 0 t 
*cc' C m-:- dt 


I V 

J cni cm\ I 

1 1 — COS (O n T 


1 — COS CO 0 T 

COS — COS CO n T 


dt 


(5.5-9) 


La primera integral nos da P cc y viene dada por (5.5-5). La segunda integral puede ser 
evaluada facilmente empleando (5.5-4): 


1 


1 o J 


IV 


cos co 0 t — COS (O q T 
1 — COS (OqT 


dt 


I V 

cm cm 


' V - / 2 ' 2 


i v 

cm cm 


dt = 


1 - \ ‘ 2 + L 2 J dt = H I cm v cm 

T T / If] 


(5.5-10) 


De aqui, combinando (5.5-5) y (5.5-10) tenemos 


Pc = S’ ^ T m Km = £ (£ I (^CC ~ 5 KJ (5-5-11) 


3r 0 ' cc ' cm 15T 0 


3r 0 \r l 


En (5.5-11) hemos usado (5.5-6): V cm = J cm P L 


Potencia disipada en fa carga. La potencia disipada en la carga, es la potencia 
disipada a la frecuencia/ 0 , es decir, a la frecuencia deseada. En realidad, como se ha visto, 
la resistencia de carga esta normalmente formando parte de un circuito paralelo RLC que 
atenua todos los armonicos excepto el fundamental / 0 . 

La corriente de coleclor i c {t) puede desarrollarse en serie de Fourier: 


00 

i'c(') = A> + X K cos na> 0 t (5.5-12) 

n = 1 

En esta serie nos interesa evaluar solamente I x (es decir, I n para n = 1). Es bien conocido 
que: 


a = 


^0 


To/2 


i c (t) cos (o Q t dt 


-To/2 


Sustituyendo (5.5-2) en (5.5-13) resulta 

2 f 


r _ cm 

1 “ r 

y o j 


COS CO n f 


COS O) 0 / — COS (OqT 

1 — COS CO 0 T 


dt 


(5.5-13) 


(5.5-14) 
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De nuevo, usando (5.5-4) en (5.5-14) se obtiene 



_ /4t\ 8t , 

~ ^0 \ 3 ) 3 T 0 ‘ 


La potencia entregada a la carga a la frecuencia /„ es entonces 


32 


Pr l = i t\R L = j[y) & R . 


32 fjE_V 2^. 
9 W R l 


(5.5-15) 


(5.5-16) 


Rendimiento. El rendimiento de un amplificador de clase C es extremadamente pobre 
puesto que z/T 0 <£ 1. En efecto, empleando (5.5-5) y (5.5-16) tenemos 


I\ = ¥(t /T 0 ) 2 V?JR l = 8 (A Km 
Pec &IT 0 )V cc IPl 3 \T 0 ) V cc 


(5.5-17) 


Asi, si V cm = V cc y z = T 0 /8, r\ — 33 por 100. 


Factor de calidad. El factor de calidad F del amplificador de clase C es 


F = 


Pc, m4x 
Ph, m£x 


(5.5-18fl) 


Se deja para los problemas (vease Problema 5.5-3) demostrar que: 


y 

Asi 


~ 12 \tJ R l 


P 


/J L ,max 


32 

~9 



F = 


(5.5-186) 


(5.5-18c) 


(5.5-19) 


Por ejemplo, si t = TJ 8, F = jf. 

Si los resultados obtenidos para el amplificador de clase C se comparan con aquellos 
obtenidos para el amplificador de clase A, uno podria llegar a la incorrecta conclusion de 
que el amplificador de clase A es «mejor». Despues de todo, el rendimiento es mas elevado 
para clase A y el factor de calidad F no es sustancialmente mayor en clase C. Sin embargo, 
el amplificador de clase C puede entregar cantidades significativamente mas grandes de 
energia a la resistencia de carga que el amplificador de clase A. Esta es la unica razon para 
el empleo de clase C. 
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- EJEMPLO 5.5-2 - 

Empleando el transistor de los Ejemplos 5.1-1 y 5.5-1, P c mix = 4 W, BV CEO = 40 V 
e ic, mix = 2 A. Disenar un amplificador de clase C para entregar la maxima 
potencia a la resistencia de carga R L = 50 Q. Puede emplearse un transformador. 
Suponer x/T 0 = 

Solucion 

Tomemos Vcc ~ jBVceo = 20 V e I cm = 2 A. Asi la resistencia de carga R L vista 
desde el colector es 


= io a 


Empleando (5.5-5) la potencia suministrada es 


Pcc, m >* = \ (f ) it = = W 


Utilizando (5.5-186) la maxima potencia media disipada en el transistor es: 

ilfe) f 

Notese que esta disipacion es la maxima.permitida en el transistor. Sin embargo, 
cuando no existe serial la disipacion es cero y cuando existe senal maxima ( V cm = Vcc) 
la disipacion es solo de 1,3 W. Empleando (5.5-l8c) la maxima potencia entregada a 
la carga es: 


Pr l . n*, = ^ I ^ I ~ = V(A)f * 2,2 W 


Puesto que la resistencia de carga P L = 50 Q y la resistencia de carga rellejada en el 
colector es de 10 Q es necesario un transformador con una relacion de espiras 5:1. 


5.5-2. Conclusiones 

Si se disena un amplificador lineal de elevada potencia es util un amplificador de clase C 
ya que se puede trabajar al nivel de la corriente de cresta del transistor. Sin embargo, el 
transistor disipa aun grandes cantidades de energia lo que limita la utilidad de los 
amplificadores. 

Cuando se debe amplificar una senal modulada en frecuencia, o cualquier senal en la 
cual la informacion no esta contenida en la amplitud, no se emplean amplificadores 
lineales tales como los de clase A, B y C, descritos en las secciones previas. En su lugar 
pueden utilizarse amplificadores no lineales tales como los amplificadores de potencia de 
clase D y S. 
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EL AMPLIFICADOR DE CLASE D 


El concepto basico del amplificador de clase D se ilustra en la Figura 5.6-1 a, El amplificador 
se compone de dos transistores complementarios actuando sobre una resistencia de carga 
R l . En esta figura los transistores estan modelados como interruptores ideales. Cuando la 
serial de control de entrada es negativa el interruptor S { se cierra y el S 2 se abre; cuando la 
senal de control es positiva S x se abre y S 2 se cierra. La tension v L en la resistencia de 
carga es, por lo tanto, una forma de onda que tiene dos valores posibles, K d | jmenucl6n 6 0 V. 
Notese que los interruptores no disipan energia puesto que, o bien la corriente a traves del 
interruptor o bien la tension en el, es cero. Asi, la potencia suministrada por la alimentacion 
es igual a la potencia disipada en la carga. De ahi que el rendimiento del amplificador sea 
del 100 por 100 y que el factor de calidad F , que es la relacion entre la maxima potencia 
disipada en el interruptor y la maxima potencia disipada en la carga, sea cero. En resumen, 
estos factores hacen del amplificador de clase D un amplificador ideal. 

Normalmente es necesario que la tension en la carga v L sea senoidal en vez de una 
onda cuadrada y por eso se emplea usualmente un circuito sintonizado que consiste en 
una resistencia de carga R L y un circuito LC, para eliminar mediante filtrado todos los 
armonicos de orden superior. El lector puede observar (vease Problema 5.6-1) que despues 
de este filtrado la tension en la carga es 

W 2 F a |jmenlacion . /c c i\ 

= -cos oj Q t (5.6-1) 

71 


donde f 0 es la frecuencia de apertura y cierre del interruptor, es decir, la frecuencia de la 
serial de entrada. Asi la potencia util disipada en la carga es 


Pr = - 


1 (2V S 


alimentacion ] 


n 


) 


alimentacion 
7 1 2 Rj 


0,2 


Un, 


alimentacion 

~R, 


(5.6-2) 


Puesto que la fuente de energia entrega una potencia de V?\\ mcnya c,6n/2R L (durante la 
mitad del tiempo la fuente no entrega corriente) el rendimiento de este amplificador es 
realmente solo del 40 por ciento; el 60 por 100 restante esta siendo almacenado en el 
circuito LC paralelo. Un transistor real no es un interruptor ideal sino que es una 
resistencia en la zona de saturation. Deberiamos, por tanto, modelar el interruptor como 
un interruptor ideal incluyendo una resistencia, que denotamos como r s en la Figura 
5.6- lb. Ahora la energia entregada por la fuente es (vease Problema 5.6-2) 

1 

1 + rJR 


alimentacion 


alimentacion 

2 R, 


(5.6-3) 


Puesto que r s <§ R L 


P 


alimentacion 


alimentacion 

2 R l 


(5.6-4) 


como antes. Asi el rendimiento permanece en aproximadamente el 40 por 100. Ahora, sin 
embargo, la energia disipada en el transistor (interruptor) no es cero puesto que la 
resistencia r sl disipa energia siempre que S Y esta cerrado. De aqui, 
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P , 


nterruplor 


1 [ Kdiroemacion \ 

2 \R l + rj 


1/2 y 

r alimeniaciotv si 


2 Rl 


(5.6-5) 


puesto que durante la mitad de cada ciclo no hay corriente en r sl y tambien se tiene r si <£ R L . 
El factor de calidad F, por lo tanto, es distinto de cero, pero 


F = 


lnlerrupior' 


(max) (^ limcn ,aci6n'' s i)/2^ 2 L 


P L (max) 


0,2 Vi 


alimeniacion, 


IPl 


0,4 R l 


(5.6-6) 


EJEMPLO 5.6-1 


Un ampliricador de clase D entrega 500 W a una resistencia de carga de 50 Q. Si 
r sl = 0,5 Q determinar cuanta potencia deben disipar los transistores complementarios. 

Solution 

El factor de calidad es 


F = 


0,5 


= 0,025 


0,4 R l 0,4(50) 

Si se deben disipar 500 W en la carga cada transistor debera ser capaz de disipar 
transistor = 500 F = 500(0,025) = 12,5 W 

Notese que en el anterior analisis de la Figura 5.6-16 no se disipaba potencia en el 
interruptor S 2 . De hecho, a partir de esta figura se podria eliminar S 2 sin afectar al 
funcionamiento del amplificador. En la practica el amplificador no funciona sin S 2 
puesto que en cada transistor existe una capacidad de salida. C 01 , como se muestra 
en la Figura 5.6- Ic. Sin el interruptor S 2 la capacidad C 01 se cargaria (cuando S Y 
esta abierto) a traves de R L , afectando a la forma de onda de v L . Empleando el 
circuito mostrado en la Figura 5.6- Ic la capacidad C 01 se carga a traves de la 
resistencia r S2 del interruptor 5 2 y, por tanto, S 2 conecta efectivamente R l a tierra 
cuando S { esta abierto. 


Las Figuras 5.6-26, c y d muestran las formas de onda de tension en la carga para la 
serial de entrada que aparece en la Figura 5.6-2 a. En esta figura se parte de que cuando la 
tension de entrada es positiva, S i abre y S 2 cierra y viceversa. La Figura 5.6-26 muestra la 
forma de onda ideal de la tension en la carga si no existiera la capacidad. La Figura 5.6-2c 
muestra la forma de onda en la salida si se suprime S 2 o esta presente la capacidad de 
salida C 01 . Si la constante de tiempo x l = R L C 01 es comparable al periodo de la serial de 
entrada (7 0 = l// 0 ) la tension en la carga podria posiblemente no alcanzar los 0 V. Incluso 
para el caso mostrado en la Figura 5.6-2 d, vemos que la potencia disipada en la carga, P L , 
ha disminuido significativamente con respecto a la disipada en el caso ideal mostrado en la 
Figura 5.6-26. Este efecto es, por supuesto, directamente proporcional a la frecuencia de la 
serial a amplificar. Si 

tJq = R L C 0l f 0 1 

entonces la disminucion de P L no sera significativa. 


(5.6-7) 
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O 

^alimemacior 

O 


S' (c) C oX presente, suprimido 
_ I el interruptor S 2 , 

r «cl^ol 

(d) C 0 = C 0l = C o2 ; ambos 
interruptores colocados; 

r ,2 < R L 


Figur’d 5.6“2. Formas de onda. 



Constante de tiempo t, = R,C 0l Constante de tiempo r 2 




Figur’d 5.6-3. Amplificador de potencia de clase D con simetria complementaria. 


Un amplificador de clase D tipico se muestra en la Figura 5.6-3. T v y T 2 son transistores 
VMOSFET complementarios simetricos de manera que cuando v^t) es positiva T x esta en 
corte y T 2 esta en conduction. La relation de espiras n se selecciona para que la resistencia 
de carga pueda recibir la tension y la corriente necesarias. 
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EJEMPLO 5.6-2 


El amplificador de clase D mostrado en la Figura 5.6-3 debe disipar 500 W. La 
tension de alimentacion es de 200 V y la resistencia de carga R L = 50 £L Se emplea 
el FET DVD150T con r s = 0,5 O y C 0 = 75 pF. Encontrar n y la potencia maxima 
que deben disipar los FET. 

Solution 

Para disipar 500 W en la carga usamos (5.6-2) con R L reemplazada por la resistencia 
rellejada n 2 R L : 


Pl = 


0,2 V 2 , 


alimentacion 


De aqui. 


500 = 


n 2 R, 

0,2(200) 2 


(5.6-8) 


n 2 = 0,32 


50n 2 

n = 0,56 


Seleccionamos n = 0,5 asi que P L , mix = 640 W. 

Para calcular la potencia maxima que puede disiparse en cada transistor usamos 
(5.6-5) con R l reemplazada por n 2 R L . Asi, 


Pi, 


^alimenlacion^jl 


(200) 2 (0,5) 


interrupter 


2 (n 2 R L + r 5l ) 2 2(12,5 + 0,5) 2 


60 W 


(5.6-9) 


5.7. AMPLIFICADORES DE CLASE S 

El amplificador de potencia de clase D puede emplearse para amplificar una serial de FM 
o cualquier senal senoidal de amplitud constante. Sin embargo puesto que en un amplifica¬ 
dor de clase D la amplitud de salida es insensible a los cambios de la amplitud de la senal, 
no puede ser empleado para amplificar una senal de AM. 

El amplificador de potencia de clase S puede emplearse para amplificar senales tanto 
de AM como de FM (vease el diagrama de bloques en la Figura 5.7-la). La entrada de un 
amplificador de clase S consiste en dos senales: la senal a ser amplificada A(t) cos co 0 t y 
una senal de amplitud mucho mas grande que tiene una frecuencia portadora mas pequena. 
En la siguiente discusion suponemos que 

\A(t )| 4 1 (5.7-1) 

y que la frecuencia de la segunda senal es igual a la mitad de la frecuencia portadora / 0 . 

Las dos senales, primero se suman y luego se pasan a traves de un limitador de diodos 
(un limitador de diodos es un dispositivo que tiene una salida ±V cuando la entrada es 
positiva o negativa, respectivamente). La salida del sumador v a (t) es 
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» a (0 



(a) 



t Salida del limilador con diodos, c t> (t) 


(*) 


Flgura 5.7-1. Amplificador de potencia de clase S: (a) diagrama de bloques; (/>) serial modulada 
en AM; (<•) serial senoidal de oj/2; {cl} salida del sumador; (<?) salida del limitador con diodos. 


(Or, 

v a (t) = cos — / -h A(t) cos ojfyt 

Las senates y su suma se muestran en las Figuras 5.7-1/?, c y d. Podemos escribir 

COS 0) Q t =■ 

Reemplazando cos o) Q t en (5.7-2) por el resultado de (5.7-3) se obtiene 


cos 


t + y / 


OJq (Oq COq (Oq 

cos —- / cos —- / - sen t sen —- / 

TO TO 


(5.7-2) 


(5.7-3) 
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C0 n CU n CO p, CUpi CUr. 

v a (t) = cos t + A(t) cos ~~ / cos ~y t — A(t) sen i sen -j- t 


1 + A{t) cos t 


OJq 

cos / - 
2 


, v Wn 

A{t) sen —- t 
2 


sen — t 
2 


1 + A(t) cos ^ t 


+ 


, v 0J n 

A(t) sen y t 


cos 


(J0 0 

— / + tan 


y4(/) sen (ooJ2)t 
1 + /4(f) cos (oj 0 /2)/_ 

(5.7-4) 


Esta senal i? a (/) se muestra en la Figura 5.7- \d. La salida del limitador de diodos i? 0 (/), como 
muestra la Figura 5.7-le, es una onda cuadrada con transiciones siempre que v a {t) es igual 
a cero, siendo igual a ± 1 cuando v a (t) ^ 0, respectivamente. 

Se demuestra facilmente que los pasos por cero de v a {t ), como en la Figura 5.7-W, 
ocurren siempre que el angulo de fase del coseno en (5.7-4) es igual a {In — 1) (tc/2), 


cos 


Wo 1 tan _! Aj) sen (<o 0 /2)t 
2 1 + A{t) cos (cu 0 /2)/ 


= 0 


(5.7-5*) 


Siempre que, 

= (2n — 1) | (5-7-5 b) 

Asi los pasos por cero varian con el tiempo y v D {t) posee un ancho variable. Los ingenieros 
de comunicaciones denominan a esta forma de onda modulada en ancho de pulso (PWM). 

Esta onda cuadrada modulada en ancho de pulso se amplifica entonces mediante un 
amplificador de clase D y se filtra. Una vez que la tension amplificada v A {t) es filtrada 
resulta una senal senoidal v x (t\ que es la misma que en (5.7-4) pero con amplitud constante 
debido a la ganancia del amplificador, que llamaremos K . Asi, 


C0 0 , , t At) sen (co 0 /2)t 

— t + tan --—--——— 

2 1 + A(t) cos (cu 0 /2)/ 


v L (t) = K cos 


— / + tan -1 — SCn ^q/ 2 )' 

2 1 + A(t) cos (cu 0 /2)/ 


(5.7-6) 


Para que el sistema amplificador de clase S funcione correctamente |^4(/)| 1, como se 

indico en (5.7-1). Puesto que este es el caso, 


y 


1 + A(t) cos y / « 1 


(5.7-7a) 


tan 


A(t) sen (cu 0 /2)/ 

I 


A(t) sen ^ / 


(5.7-7/?) 


dado que tan 1 de un numero pequeno es aproximadamente igual a este numero. De aqui. 
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Desarrollando resulta 


v L (t) ^ K cos 


c o n 

A(r) sen y c 


cos — t — K sen 
2 


A(() sen y / 




sen y / (5.7-9) 


Puesto que |^(/]| < 1, 


cos 


, a > 0 

A{t) sen y ? 


sen 


COn 

A(0 sen y ? 


, C0 n 

A(t) sen I 


(5.7-10 a) 

(5.7-10 b) 


Sustitnyendo (5.7-10) en (5.7-9) se obtiene 


u L (0 % K cos y t — KA(i) sen 2 y t 
co K K 

= K cos y ? - — ,4(0 + — /((0 COS a 0 t (5.7-11) 

El filtrado pasabanda elimina los terminos j 0 /2 y bandabase, y solamente deja el termino^: 

v L = j A(t) cos c o Q t (5.7-12) 

Asi la senal AM, A(t) cos oj 0 (, donde ^(r) es pequena, ha sido amplificada en potencia con 
una ganancia K de una forma muy eficiente. 


RESUMEN 

Se han considerado los amplificadores de potencia basicos de clase A y push-pull de clase 
B y se han presentado los procedimientos para establecer los disenos preliminares de los 
circuitos. En todos los casos el diseno del circuito de un amplificador de potencia debe ser 
acompanado por un diseno termico que asegurara que la temperatura en la union se 
mantiene dentro de los limites de seguridad. Las configuraciones en push-pull de clase B 
consiguen un rendimiento significativamente mas elevado y una menor extraccion de 
energia de la fuente de alimentacion. Asi, para una potencia de salida dada se necesitan 
transistores mucho mas pequenos y ligeros. En particular, la configuracion de simetria 
complementaria es muy atractiva debido a la simplicidad del circuito y a la disponibilidad 
de parejas de transistores complementarios adaptados. 

Ademas, se presento una discusion preliminar de las clases C, D y S. Estos amplificado¬ 
res se usan normalmente a frecuencias que exceden 1 MHz. 

En la practica el diseno preliminar de un amplificador de potencia se hace normalmente 
sobre papel y los ajustes finales se realizan en el laboratorio, donde se miden facilmente la 
potencia de salida, la distorsion, el rendimiento y la estabilidad con la temperatura. 
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PROBLEMAS 


5.1-1. Para el circuito de la Figura P5.F1 (a) trazar las rectas de carga de c.c. y c.a. y (/>) hallar las 
maximas v CE , i c e i ( sin distorsion. (c) Calcular la maxima potencia disipada en la carga, la 
potencia total entregada por la fuente de V cc , la potencia disipada en el colector y el 
rendimiento. 


(senoidal) 



100 Q 


Figura P5/M. 


5.1-2. El circuito de la Figura P5.1-2 es un amplificador de potencia de clase A que debe suministrar 
una maxima potencia sin distorsion de 2 W a la carga de 10 ft. Deben ser especificados los 
minimos valores nominales necesarios en el transistor..Hallar f CQ , P cc y rj. Especificar tambien 
P c t’ C£ . mil e / c> mix del transistor. Despreciar R e y las perdidas en el circuito de polarizacion. 


Serial 

senoidal 



Figura P5.1-2. 


5.1- 3. En el Ejemplo 5.1-2 suponer que / Cim4x = 2,0 A. Determinar la maxima excursion alcanzable 

y la maxima potencia en la carga. 

5.1- 4. Repetir el Problema 5.1-1 si la tension de saturacion colector-emisor del transistor es 1 V. 

5.2.1. Los valores nominales del transistor estan especificados para funcionamiento en clase A en la 
Figura P5.2-1. La maxima potencia necesaria en la carga es 2 W. Despreciar R e y las perdidas 
en el circuito de polarizacion. 

(a) Hallar P cc , suponiendo que el amplificador esta calculado para el maximo rendimiento. 

(b) Hallar f CQ , 

(c) Especificar los valores nominales de / c v C e. mix y Pc, mix del transistor. 

(d) Si R l — 6,25 hallar la relacion de espiras N. 
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5.2- 2. Repetir el Problema 5.2-1 suponiendo que el rendimiento del transformador es del 75 por 100. 

5.2- 3. En el Problema 5.2-1 la maxima potencia P L — 2 W se obtiene cuando i t = I im sen ait. 

Encontrar P L cuando 

I im l im 

i: = — sen tot H-sen 3 cot 

1 2 2 

5.2- 4. Repetir el Problema 5.2-1 suponiendo E C£ sal = 1 V. Incluir el efecto de las perdidas en los 

circuitos de emisor y polarizacion. Suponer que R e = 1 Q y R x = 10 Q. 

5.2- 5. En el amplificador de potencia de clase A acoplado por emisor mostrado en la Figura P5.2-5, 

P c , mi* = 100 W. Hallar R by V BB y N para que pueda ser transmitida la maxima potencia a la 
carga. Hallar tambien P cc , P Lttnkxt P c y rj. 



5.2-6. En el circuito de la Figura P5.2-6 hallar N para que pueda ser disipada la maxima potencia en 
la carga. Calcular P^ m&1L , Pc,m&x y Pcc- Incluir el efecto de las perdidas en los circuitos de 
polarizacion de emisor. 
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5.2- 7. En el Ejempio 5.2-1 calcular N y P Lm si V cc = 9 V. Comparar con el resultado del ejemplo en 

que V cc = 12,6 V. 

5.2- 8. Repetir el Problema 5.2-7 si V cc = 18 V. 

5.3- 1. Para el amplificador push-pull de clase B representado en la Figura P5.3-1 calcular los valores 

maximos de / c , i L> u CE , P L , P c y P cc . Representar P co P L y P c en funcion de i c en el margen 

0 ^ !(• ^ lc. mJix - 


senoidal 



5:1 



Figura P5.S-1. 


5.3- 2. Calcular un amplificador push-pull de clase B que entregue 10 W a una carga de 10 Q, 

utilizando transistores que tengan BV cm — 40 V. Especificar para cada transistor P c> V cc 
y la relacion de transformacion N necesaria. 

5.3- 3. Repetir el Problema 5.3-1 con el transformador en el circuito de emisor. 

5.3- 4 . Se dispone de transistores que tienen BVceo = 50 V y P CrnAx = l W. Disenar un amplificador 

push-pull de clase B utilizando estos transistores, si V cc = 22,5 V. 

[a] Especificar la resistencia reflejada de la carga y haliar la maxima salida de potencia. 

(/>) Haliar la excursion necesaria de la corriente de entrada si fi % 50. 

5.3- 5. Se gobierna un altavoz de 8 Q y 500 mW desde un amplificador push-pull de clase B. La 

fuente de alimentacion es de 9 V. Los transistores que se utilicen deben tener F C£ sal = 1 V. 
Elegir un valor adecuado de N y haliar P cc y P c cuando en la carga se disipan 500 mW. 

5.3- 6. En el circuito de la Figura P5.3-6 los transistores 7^ y T 2 no son lineales, por lo que 


if 2 = ]Qi U2 + 'B2 e 1 C1 = 10/ B , + /'I, 


Si 


/ f = cos co Q t 

haliar i L . Observese la distorsion que resulta de las alinealidades. 



Figura P5.3-6. 


5.3-7. Disenar un amplificador push-pull de salida directamente acoplada como en la Figura 5.3-10 
para obtener la maxima salida a una carga de 8 Q. Las especificaciones del transistor son 
^c. mA x = 6 W, BV ce0 = 50 V, / CmAx = l A y h FE - 100. 
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5.4-1. Para el amplificador de simetria complementaria representado en la Figura P5.4-1. (a) Calcular 
la maxima potencia disipada en la carga, (b) la maxima potencia suministrada por las fuentes 
de tension Ycc y - Vee\ y (c) la maxima potencia disipada por cada transistor. 



(d) Representar P L , P cc y P c en funcion de I cm en el margen 0 < I cm < 2 A. 

(e) Disenar la red de polarizacion con el fin de suprimir la distorsion de cruce. Elegir 
R l || R 2 = 10 kQ y ajustar para 0,65 V 

{/} Representar las maximas u CE2 , i C2 e i L sin distorsion. 


5.4-2. Para el amplificador de simetria complementaria de la Figura P5.4-2 (a) calcular R x para que 
se elimine la distorsion de cruce con 0,65 V. 

{b) Representar la maxima forma de onda senoidal sin distorsion para v CE2 , i C2 e i L . 

(c) Determinar P salida , P cc y P ara ^ maxima corriente de salida. 

(d) Determinar la maxima disipacion en el colector y la maxima amplitud de la corriente de 
colector que produzca esta disipacion. 


Serial 

senoidal 



5.4-3. En el circuito de la Figura P5.4-3 suprimir la distorsion de cruce utilizando polarizacion por diodo. 
(a) Calcular la corriente en D v Z) 2 , T { , T 2 cuando i [ = 0. Suponer que hay simetria. 
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(b) Cuando /. > 0, ^que transistor se bioquea? Repetir para i i < 0. 

(c) Representar las maximas v CE2 , i C2 e i L sin distorsion. 

(d) Determinar P L , P cc y rj para la maxima corriente de salida. 

(e) Determinar la maxima disipacion en el colector y la maxima amplitud de la corriente de 
colector que produzca esta disipacion. 

5.5- 1 . Verificar (5.5-2). 

5.5- 2. Integrar (5.5-3). 

5.5- 3. El amplificador de clase C descrito en el Ejemplo 5.5-1 esta funcionando con la maxima cresta 

posible de corriente de' colector I cm = 0,2 A. 

(a) Calcular R L . 

( b ) Evaluar (5.5-9) y determinar x/T 0 para asegurar que la maxima potencia media disipada 
no supera los 4 W (maxima potencia permitida en el transistor). 

(c) Calcular la maxima potencia entregada a la resistencia de carga a la frecuencia / 0 . 

(d) Calcular la potencia total suministrada por la fuente de alimentacion de continua. 

(c) Determinar el rendimiento del amplificador. 

5.6- 1 . Verificar (5.6-1) 

5.6- 2. Verificar (5.6-2) 

5.6- 3. El amplificador en push-pull de clase D del Ejemplo 5.6-2 emplea transformador. 

(g) Calcular R t 

(b) Calcular la potencia disipada en cada transistor 

(c) Calcular el rendimiento del amplificador. 

5.7- 1. Sea A(t) = 0,1 cos tu 0 /. 

{a) Determinar la salida del limitador. 

(b) Si v L (t) esta dada por (5.7-6), desarrollarla en serie de Taylor y demostrar que r 7 (/) puede 
reducirse a (5.7-12). 




Analisis y diseno de 
amplificadores de baja 
frecuencia para pequena serial 


CAPITULO 



INTRODUCCION 

A menudo disenamos un amplificador porque la serial disponible es demasiado pequena 
para la aplicacion que se pretende. El diseno del amplificador debe tener en cuenta la 
tension de entrada disponible y la impedancia de entrada, asi como la tension de salida 
deseada y la resistencia de carga. En la Figura 6.1 vemos que una serial de entrada 
siendo la resistencia de entrada, R i7 es amplificada para proporcionar una tension v L sobre 
la carga R L . El proposito del amplificador es realizar esta funcion. Sin embargo, el 
amplificador se caracteriza por una resistencia de entrada y otra de salida que tienden a 
disminuir la ganancia de cualquier amplificador realizado con transistores. En este capitulo 
desarrollaremos los circuitos equivalentes para pequena serial del BJT y FET y aprendere- 
mos a disenar amplificadores para conseguir las especificaciones de funcionamiento 
deseadas. En cuanto a este punto, se enfatizan las aproximaciones graficas como una 
ayuda conceptual en la solution de problemas de analisis y diseno. Esta aproximacion se 
encontro util cuando se consideraron el punto de funcionamiento en continua y los 
amplificadores de potencia, donde aparecen grandes senales. En este capitulo se estudia la 
respuesta de los circuitos con transistores ante pequena serial . 

Cuando las excursiones de corriente y tension colector-emisor o drenaje-fuente son 
muy pequenas, el transistor puede considerarse lineal y reemplazarse, a efectos de analisis, 
por circuitos equivalentes para pequena senal. El metodo grafico ya no se usa y el modelo 
lineal puede analizarse utilizando tecnicas normales de analisis de redes (por ejemplo: 
ecuaciones de nudos o mallas) para determinar la respuesta en pequena senal. Para 
simplificar los calculos de respuesta, se aplica la reflexion de impedancia. Utilizando este 
metodo, los circuitos, generalmente, pueden simplificarse hasta el punto de resolverse por 
simple inspeccion. 

Se supone que los circuitos equivalentes desarrollados en este capitulo son indepen- 
dientes de la frecuencia. La respuesta a distintas frecuencias se considerara en el Capitulo 9. 
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Ffigura 6.1. El amplificador como cuadripolo. 


En la practica, el calculo de amplificadores de tension o corriente para pequena senal 
se divide en dos partes. La primera consiste en establecer la polarization de corriente 
continua, o sea, hallar el punto de reposo adecuado. Para ello se utiliza el metodo grafico; 
la segunda parte incluye los calculos de amplification e impedancia a las frecuencias de la 
senal; aqui se utiliza el circuito equivalente para pequena senal. Estas dos partes no son 
completamente independientes porque, como veremos, los valores de algunos componentes 
del circuito equivalente son funcion del punto de reposo. 


LOS PARAMETROS HSBRIDOS: TRANSISTOR BIPOLAR DE UNION 

Los elementos del circuito equivalente del BJT pueden deducirse de la composition 
interna del dispositivo o de las propiedades en sus terminales. Es este ultimo sistema el 
empleado ya que es mas general y ventajoso. 

A1 analizar o calcular un amplificador con transistores, se consideran los dos pares de 
terminales, entrada y salida, y puede utilizarse la teoria de cuadripolos. Hay seis pares de 
ecuaciones que relacionan las magnitudes de entrada y salida y que pueden utilizarse para 
definir el comportamiento del cuadripolo representado en la Figura 6.1-la. Estos seis 
pares de ecuaciones incluyen los parametros de impedancia, admitancia, hibridos y de 
cadena, los cuales estan relacionados entre si. En la mayor parte de aplicaciones de los 
BJT, los parametros hibridos ( h ) son los mas utiles porque pueden medirse facilmente, 
frecuentemente los dan los fabricantes en las tablas de caracteristicas y proporcionan 
rapida information del comportamiento del circuito. La forma normal de las ecuaciones es 

v i = huh + h i2 v 2 (6.1-la) 

f*2 = ^21*1 ^22^2 (6.1 - 16) 

En estas ecuaciones las variables independientes son la corriente de entrada i l y la 
tension de salida v 2 . Las variables de corriente y tension representan pequenas variaciones 
alrededor del punto de reposo. Observese que las direcciones de la corriente de pequena 
senal indicadas en la Figura 6.1-16 son positivas hacia el interior de la red lo que se aparta 
de la convention empleada para describir las corrientes continua y total en el transistor. 

En la teoria de circuitos con transistores, los subindices numericos son sustituidos por 
letras que indican la naturaleza del parametro. 

v i = + h r v 2 (6.1-2) 

i 2 = V’i + h o v 2 C 6 - 1 ’ 3 ) 

En el circuito equivalente de la Figura 6.1-16, el circuito de entrada se obtiene de 
(6.1-2) usando la ley de Kirchhoff de tensiones y el circuito de salida (6.1-3) utilizando la 
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Ffgura 6.1-1. El cuadripolo: (a) general; (/?) circuito equivalente en parametros h. 


ley de Kirchhoff de corrientes. El significado fisico de los parametros h puede obtenerse a 
partir de las ecuaciones que los definen o a partir del circuito. Por ejemplo (6.1-2) indica 
que /z- es dimensionalmente una impedancia. En el circuito de la Figura 6.1-1 b se ve que es 
la impedancia de entrada con la salida cortocircuitada (v 2 = 0). El subindice z, por lo 
tanto, significa entrada (input). Similarmente, h r no tiene dimensiones y representa la 
inversa de la relacion de tension en circuito abierto. 

Las definiciones de los cuatro parametros son las siguientes: 


h t 

K 

hf 

K 


l>2 = 0 


V2 = 0 


i ,=0 


impedancia de entrada en cortocircuito 
ganancia inversa de tension en circuito abierto 
ganancia de corriente en cortocircuito 
admitancia de salida en circuito abierto 


(6.1-4) 

(6.1-5) 

( 6 . 1 - 6 ) 

(6.1-7) 


El circuito equivalente de la Figura 6.1-1/? es muy util por numerosas razones: 1) aisla 
los circuitos de entrada y salida, siendo considerada su interaction por las dos fuentes 
controladas; 2) las dos partes del circuito tienen una forma tal que es facil distinguir los 
circuitos de alimentation y carga. El circuito de entrada es un circuito equivalente de 
Thevenin y el de salida un circuito equivalente de Norton. 

El circuito equivalente y las definiciones de las ecuaciones (6.1-4) a la (6.1-7) son 
metodos para medir los diversos parametros. Por ejemplo (6.1-6) indica que h f puede 
medirse colocando un cortocircuito para corriente alterna (condensador de gran capacidad) 
en los terminales de salida (de modo que v 2 = 0), aplicando una pequena corriente alterna 
a la entrada y midiendo luego la relacion de corrientes. Observese que las condiciones para 
la corriente continua han de mantenerse para poder determinar los parametros h con respecto 
a un punto Q determinado . Mas adelante veremos que los parametros h son todos ellos 
funcion del punto Q. 

Ahora hallaremos los circuitos equivalentes para base comun, emisor comun y colector 
comun (seguidor de emisor), utilizando los parametros h siempre que sea posible. Estos 
parametros deben determinarse en funcion del punto Q. Los parametros, en general, son 
diferentes para cada configuracion y pueden distinguirse anadiendo una letra de identifica- 
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cion como segundo subindice. Asi, por ejemplo, h ob es la admitancia de salida para la 
configuracion en base comun. 

A menudo los fabricantes dan los parametros h para base comun y el disenador puede 
necesitar los de emisor comun. El paso de uno a otro conjunto de parametros debe hacerse 
utilizando metodos sencillos de analisis de circuitos que veremos mas adelante, 


6.2. CONFIGURACION EN EMISOR COMUN (EC) 

En esta section estudiaremos el circuito equivalente en pequena serial de la configuracion 
en emisor comun representada en la Figura 6.2-la. En los Capitulos 2 y 5, donde se 
considero el comportamiento en gran serial, se supuso que la variation con el tiempo de 
v BE era despreciable, comparada con la serial. Asi el circuito base-emisor se represento 
mediante una fuente de tension (~0,7 V). En este capitulo, que trata de senates pequenas, 
el supuesto anterior que implicaria que h ie y h re son cero, no se hace. 

La corriente de carga i L , en el circuito de la Figura 6.2-la, tiene una componente de c.c. 
asi como una serial de c.a. Como se ha supuesto funcionamiento lineal, las componentes de 
corriente alterna y continua pueden tratarse separadamente, usando el metodo de super¬ 
position. Asi, las fuentes de tension y el condensador pueden reemplazarse por cortocir- 
cuitos, obteniendose el circuito equivalente para c.a. de la Figura 62-lb. El transistor 
recuadrado se reemplaza por un circuito equivalente en parametros h mostrado en la figu- 
ra 6.1-1 h. El resultado aparece en la figura 6.2-lc. 

Ahora, de los cuatro parametros hibridos de la Figura 6.2-lc- tres pueden hallarse 
facilmente. La ganancia de tension inversa h re , generalmente es despreciable, y se ha omitido. 


6.2-1. Admitancia de salida h oe 

La admitancia de salida h oe puede escribirse usando (6.1-7): 


h 


oe 



(6.2-la) 


donde i c y v ce se definen como pequenas variaciones alrededor del punto de funcionamiento 
nominal. Por tanto, el parametro h oe es simplemente la pendiente de la caracteristica de 
colector en el punto Q, como indica la Figura 6.2-2a: 


h 


oe 


A i c 


A V CE 


punto Q 


( 6 . 2 - 1 /)) 


La admitancia de salida h oe se puede calcular por las ecuaciones de Ebers-Moll. Consideremos 


± = h 


FE 


£ v ce! 




£' w,Vt + h FE /h F 


(2.2-17 a) 


Derivando i c con respecto a v CE y calculando el resultado para i B = l BQ se tiene 


A. = 


di c 

_ ! BQ h FE t „!V r 

^FeI^FC “h \/<X R 

d V CE 

- 

, v T 

‘B — 'bq 1 

l(e^r + h FE /h Fc y\ 


(6.2-1 c) 
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Fi§yra 6.2-1. Configuracion en emisor comun: («) circuito completo; ( b ) circuito para pequena 
serial; (r) circuito equivalente del amplificador con transistor. 



FSgura 6.2-2. Calculo de h oe y h fe por la caracteristica vi. (a) h oe ; (b) h fe . 


Como 1 /oc R h FE jh FC e l CQ = h FE I BQ , (6.2-lc) se reduce a 

e »cit y T 


I _ h FE IcQ 
oe ~ h V 

n FC y T 




v czl y r 


+ h FE /h FC ) j 


La admitancia de salida se puede simplificar aun mas si suponemos 

e T h FE jh FC 

h ~ h FE [ CQ -v CL /V T 

oe ~ u r/ 

n FC y T 


(6.2-lrf) 


(6.2-le) 


Luego 


( 6 - 2 - 1 f) 
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Por tanto h oe es directamente proporcional a la corriente de colector en reposo y varia 
exponencialmente con la tension colector-emisor. 

Se pueden obtener valores numericos para h oe por medio de la caracteristica vi, si se 
dispone de ella. Para la mayoria de transistores h oe tiene un valor menor que 10" 4 S* y, 
como esta en paralelo con la resistencia de carga R L , se puede despreciar siempre que R L 
sea menor que 1 6 2 kQ, como suele ocurrir. 


6.2-2. Ganancia en cortocircuito 

La ganancia de corriente en cortocircuito, h fe , se obtiene ajustando R L = 0. Entonces, 
por (6.1-6), 


*/.-7 


punto Q 


Aic 

A i. 


punto Q 


( 6 . 2 - 2 ) 


Se puede obtener este parametro por la caracteristica vi, como muestra la Figura 6.2-2/?. 
La Figura 2.2-1 muestra que h fe es aproximadamente igual a h FE y que es funcion de la 
corriente en reposo. En todo el resto de este texto supondremos que, salvo otra indication, 
hfe — h FE . Utilizaremos el simbolo h fe . 


6.2-3. Impedancia de entrada h Ie 

Finalmente, h ie se calcula utilizando (6.1-4) 


h. - — 

*ie 

h 


(6.2-3a) 


Se refiere al diodo de union polarizado en sentido directo, visto desde los terminales de 
base y emisor. La relacion en pequena senal v be /i b representa la resistencia dinamica de la 
union calculada en el punto Q. Esta resistencia ha sido determinada en (2.1-5). Haciendo 
uso de este resultado, tenemos 


h u = 


u be 


punto Q 


l ~ h fe ~ h fe 

1 BQ l CQ l EQ 


(6.2-3 b) 


A la temperatura ambiente, V T ~ 25 mV, por lo que un transistor con h fe = 100 e I CQ = 
10 mA tendra una impedancia de entrada 

h ie = 250 Q 


* S cs abreviatura de Siemens, unidad SI que ha reemplazado ai Mho como unidad de conductancia (asi 
denominada en honor del ingeniero aleman Werner von Siemens). 
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Observese que h fe puede variar en la relacion 3:1 para el mismo tipo de transistor. Si h fe 
en este transistor variase de 50 a 150, el margen de h ie seria 

125 Q < h ie < 375 Q 


Cuando se disenan circuitos con transistores generalmente se hace uso del valor nominal 
de ^fe y en este ejemplo el valor nominal de h ie es de 250 Q. Sin embargo, se debe tener 
siempre en cuenta la posible variation de esta resistencia. 


6.2-4. Circuito equivalente 

Como resumen de los resultados obtenidos para la configuracion en emisor comun, en la 
Figura 6.2-3 se muestra el circuito equivalente en tres versiones sucesivamente simplificadas. 
En la Figura 6.2-3a aparece el circuito equivalente completo. La Figura 6.2-36 muestra el 
circuito equivalente despreciando h re y la Figura 6.2-3c aquel en el que se desprecian h re y 
h 0€ . La version de la Figura 6.2-3c se recuerda facilmente y es adecuada para la mayoria de 
los calculos. 

Volvamos al circuito amplificador de la Figura 6.2-16 e introduzcamos el circuito 
equivalente en lugar del transistor como en la Figura 6.2-4. Las cantidades importantes 
son las impedancias de entrada y de salida y la ganancia de corriente. Estas se calculan 
facil y directamente mediante el circuito. Para la ganancia de corriente 



E 

(c) 


Figura 6.2-3. Circuitos equivalentes en pequena serial para el transistor en configuracion EC: 
(a) circuito hibrido completo; (6) circuito despreciando h re \ (c) circuito despreciando h re y h oe . 



280 CIRCUITOS ELECTRONICOS 



Figura 6.2-4. Circuito equivalente completo de un amplificador en emisor comun. 


Rh 


1 


h Rb + hi e 1 + h ie jR b 


l L ~~ 4 ■“ hfJb 


asi 


A. = ^ ^ = 


— h 


fe _ _ 


— h 


fe 


) + /z te /^ 6 1 + A/ c [(25 x 1(T 3 )// £QJ RJ 


(6.2-4) 

(6.2-5) 

( 6 . 2 - 6 ) 


Para que la ganancia de corriente se aproxime al valor teorico maximo de h fe , h ie jR b debe 
ser tan pequeno como sea posible, o sea, R b P h ie . Este resultado implica que para 
grandes ganancias de corriente, la mayor parte de la corriente de serial debe circular por la 
base del transistor y solo una pequena parte puede perderse en la red de polarizacion. En 
la Seccion 4.1, se vio que para obtener una buena estabilidad contra las variaciones de h fe 
y los efectos de la temperatura, debia satisfacerse la desigualdad R b h fe R c . Asi, para 
cumplir simultaneamente con los requisitos de una elevada ganancia y una buena 
estabilidad, debemos hacer los calculos de forma que se cumpla 


h, e = h fe R h < h fe R e (6.2-7) 

l EQ 

Si esta desigualdad puede satisfacerse, el amplificador tendra gran ganancia de corriente y 
buena estabilidad. De lo contrario debera optarse por una de las dos posibilidades. 

A continuacion calcularemos las impedancias de entrada y salida. Mirando hacia la 
derecha desde la fuente de corriente l i9 la impedancia de entrada Z t es 


Z, = 


R b h u 


R h + h:. 




si R h > h u 


( 6 . 2 - 8 ) 


Esta sencilla expresion es el resultado de la suposicion de que h re es despreciable. El calculo 
de la impedancia de salida todavia es mas simple. Si se tiene en consideracion h oe , entonces 


z - = f 


(6.2-9) 


Si despreciamos h oe entonces Z 0 -> oo. 

Los para metros h re y h oe no se dan casi nunca y se desprecian en los calculos (vease 
la Seccion 6.6 para un estudio detallado de los datos de los fabricantes). 
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- EJEMPLO 6.2-1- 

En la Figura 6.2-5 el transistor bipolar tiene h fe = 50. Se supone que todos los 
condensadores de desacoplo y acoplo tienen reactancia cero a las frecuencias de la 
serial. Hallar: (a) las condiciones de reposo, ( b ) el circuito equivalente en pequena 
serial, despreciando h oe y h re , (c) la ganancia de corriente, A { = iji i9 id) la impedancia 
de entrada «vista» por la fuente de corriente de serial /•, ( e ) la impedancia de salida 
«vista» por la carga de 1 kQ, y (/) la ganancia de corriente Ai = iji i si no se emplea 
el amplificador y la resistencia de carga de 1 kQ se conecta directamente a la 
entrada. 


Solution 


v " ■ urns (24) ” 4 v 


Ri , I 'm , 8|3 

b 10+50 


Aplicando la segunda ley de Kirchhoff al bucle base-emisor se obtiene el circuito 
equivalente de c.c. representado en la Figura 6.2-5 b. En este circuito todos los 
componentes del circuito de base han sido reflejados en el circuito de emisor 
haciendo uso de la relacion 

r n h:Q^b 

BQKh ~ h fe + l 


Este circuito se utiliza para hallar el punto Q 

4 - 0,7 

Ieq ~ 166 + 2200 


1,4 mA 


24 - I e JR c + R e ) = 15,6 V 


(25X50) 


= 893 Q 


Asi h ie R b . El circuito equivalente resultante en pequena serial esta representado 
en la Figura 6.2-6. 


Entonces 


A f = - = - - 
1; 1; L 


i b _ 4,5 x 10 3 

! f ~ (4,5 + 0,89) x 10 

, 3,8 x 10 3 


3 = 0,83 


- = (-50) 


(3,8 + 1) x 10 3 


= -39,6 


A, = (0,83)( — 39,6) = -33 


El signo menos en A { aparece debido a que la direccion positiva de i, es opuesta a la 
de i v . 
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(d) = 10 kQ || 8,3 kQ || 0,89 kQ ^ 740 Q. 

( e) Z 0 — 3,8 kQ despreciando h oe . 

(f) Notar que si no se empleara el amplificador con transistor, y la fuente de 
corriente de entrada / f , con su impedancia de 10 kQ asociada, fuese colocada 
directamente sobre la resistencia de carga de 1 kQ, la ganancia de corriente seria: 

A = ± = ™ 

' ii 11 

Asi, el amplificador con transistor, como se esperaba, aumenta significativamente la 
corriente en la carga. 


- EJEMPLO 6.2-2- 

Hallar la ganacia de corriente del amplificador del Ejemplo 6.2-1 si h re = 10“ 4 y 
h oe = io- 4 S. 

Solution 

El circuito equivalente del amplificador se representa en la Figura 6.2-7. Considerando 
el circuito de salida, tenemos 

* <- 50 > '* = “ 36 ' 7 ''‘ 

Comparese con el Ejemplo 6.2-1, donde iji b = —39,6. Observese que 

v ce = -36,7 x 10 3 /j, 

Volviendo al circuito de entrada y aplicando la ley de Kirchhoff de tensiones, 
obtenemos, 

v b = 8904 - (10 _4 )(36,7 x 10 3 )4 = (890 - 3,67)4 % 8904 

Por lo tanto, el efecto de h re es despreciable en este ejemplo (y en la mayoria). La 
ganancia de corriente es 

A. = = i A i ± v ± 

' h 4 v b ‘i 


donde 


- = -36,7 


4 = 1 

v„ 890 ^ 


C ‘‘ Vb \ 10 kQ + 8,3 mi + ' h % Vh \ 10 kQ + 8,3 kQ + 0,89 kL2/ 740 ft 


= (-36,7)(gio)(740) = -31 
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B 0,89 kU 



2,75 kH 


Figura 6.2-7. Circuito equivalence en pequena serial del Ejemplo 6.2-2. 


El efecto de incluir h oe es reducir la ganancia calculada de A - t % —33 a A ( ^ —31. 
Generalmente esta pequena reduction es despreciable. 


- EJEMPLO 6.2-3 - 

Un transistor de silicio npn tiene un valor de h Je = 120. Disenar un amplificador de 
una sola etapa (Figura 6.2-8) con el que se consiga una ganancia de corriente 
pequena serial de 60. La resistencia de carga es para 470 Q y esta acoplada capacitiva- 
mente al colector. La tension de la fuente de alimentation, V cc , es 9 V, y la 
impedancia de la fuente dc serial es de 10 kQ. Se aprecia una corriente de carga con 
un valor de cresta de 0,1 mA. 


Solucidn 

La Figura 6.2-9 represente el circuito equivalente en pequena serial (se ha supuesto 
que h oe = h re ~ 0 y || R 2 = R h ). La ganancia de corriente es 


= = -120 


R, 


I0 4 I R b 


470 + RJ\h u , + (10* | R h ) 



Figura 6.2-8. Circuito para el Ejemplo 6.2-3. 
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B C 



Flgura 6.2 "9. Circuito equivalente para el Ejemplo 6.2-3. 

Como A { es igual a —60 la expresion anterior se convierte en 

1 = ( R < V 104 « R » ) 

2 \470 + Rj\h„ + (10 4 || R h )J 

Evidentemente, existen muchas combinaciones de R c , R b y h ie que satisfacen esta 
condition. Las escogemos arbitrariamente para que cada uno de los factores 
anteriores sean iguales. (Esto simplifica los calculos y habitualmente proporciona un 
buen diseno.) Asi, para obtener una ganancia de corriente mayor o igual que 60, 


470 

‘ La primera desigualdad conduce a 


R 


10 4 1 R h 


+ R r 


h lv + ( 10 4 1 R b ) 




- = 0,707 
2 


R c > 1,13 kQ 

La eleccion de R b y h ie determinara la corriente de reposo y la estabilidad de la 
etapa. Teniendolo en cuenta se toma R b de 10 kQ. La segunda desigualdad conduce 
a la expresion 


h ie ^ 2,1 kQ 


(Si R b fuese infinita, h ie = 4,14 kQ; por lo tanto, un gran cambio de R b no implica 
dicho cambio en h ie .) 

Para que h ie = 2,1 kQ, la corriente de reposo l CQ debe ser [Ec. (6.2-3)] 


l CQ 


(120X25 x 10“ 3 ) 
2100 


1,43 mA 


Para completar el calculo escojamos R e . Las rectas de carga de corriente continua 
y alterna se han representado en la Figura 6.2-10. 

La resistencia de emisor R e se elige de modo que 

9 


I C q = 1,43 mA < 


1130 + R t 
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i c . mA 


Recia de carga de corriente 



Figura 6.2-10. Recta de carga para 
el Ejemplo 6.2-3. 


y, para conseguir un punto de reposo estable 

R b < h fe R e = 120 R e 

En este ejemplo la estabilidad del punto de reposo no es critica ya que se necesita 
solamente una excursion de cresta de 0,1 mA y la corriente de reposo es 1,43 mA. De 
este modo, un valor de R e = 1 kQ satisfara ambas condiciones. La excursion de 
cresta disponible es aproximadamente 1,43 mA, que es mucho mayor que lo necesario. 
Los valores finales de las resistencias son 


R c = 1,2 kQ el valor normalizado mas proximo a 1,13 kQ 
R e = 1 kQ 

R b = 10 kQ y h ie 4 R b 4 h fe R e 
Para hallar R l y R 2 sabemos que 


i ~ V bb Vbe 

c2 ~ R. + XJh,. 

Luego V bb = (1,43 x 1(T 3 )(10 3 + 83,3) + 0,7 = 2,25 V 

Conociendo R b y V BB , se pueden hallar R { y R 2 partiendo de (2.3-lr) y (2.3 Ad) 

R { ^: 13 kQ se utilizara 12 kQ 
R 2 & 40 kQ se utilizara 39 kQ 

De este modo se ha completado el calculo. Es importante tener en cuenta que 
pueden existir muchos resultados debido a lo amplio de las especificaciones. En 
particular, la division arbitraria de la formula de la ganancia de corriente en dos 
factores iguales podria ser inadecuada si las condiciones fueran mas limitadas. Por 
ejemplo, si la ganancia necesaria aumentara de A { — 60 a A { — 90, R c deberia 
aumentar y h ie deberia disminuir. Para disminuir /? f> , deberia aumentar la corriente 
de reposo. Este incremento esta limitado por la elevada resistencia de colector, por 
lo que habra que adoptar una solucion intermedia. 
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6.5. CONFIGURACION EN BASE mmm (BO 


La Figura 6.3-la muestra el circuito del amplificador en configuracion en base comun. 
Esta configuracion no produce ganancia de corriente, pero si de tension y ademas tiene 
propiedades utiles en altas frecuencias. La Figura 6.3-1 b muestra el circuito amplificador 
eliminando la polarization en continua. La Figura 6.3-lc representa el circuito equivalente 
hibrido en pequena serial. Las ecuaciones hibridas utilizando la notation y las direcciones 
de referencia de la figura son (observese que i x = — i e ) 

Veb = h ib‘l + hrificb = M-0 + KbVcb (6-3-1) 

4 = fi/Ji + h ob»cb = M~4) + h ob v cb (6.3-2) 


La resistencia de entrada h ib se define como [vease (6.2-3)] 


h ib 





hfe + 1 


(6.3-3a) 


Asi, si h ie = 1 kQ y h fe = 100, entonces h ib = 10 Q. La resistencia de entrada del 
amplificador en base comun generalmente es bastante menor que la del amplificador en 
emisor comun. 

La ganancia de tension inversa h rb es del orden de 10y generalmente puede despreciarse. 
El factor h fb de amplificacion de corriente directa se define como 



Figura 6.3-1. Amplificador en base comun: (a) circuito completo; (b) circuito de c.a,; (c) circuito 
equivalente utilizando modelo hibrido; (d) circuito equivalente simplificado. 
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Asi pues, h fb es aproximadamente igual a — 1 (observar los sentidos de i c e i e ) y es de igual 
magnitud que el factor a de amplification de corriente continua (vease Sec. 2.1). 

La admitancia de salida h ob es 


Kb 


Vcb i, = i, = 0 


(6.3-3c) 


Este valor generalmente es igual a 1 ^S, y a menudo puede despreciarse. 

Un circuito equivalente aproximado de un amplificador en base comun es el represen- 
tado en la Figura 6.3-Id en el que se han despreciado h rb y h ob y se ha supuesto que h fb es 
igual a — 1. 

Otro metodo para obtener la Figura 6.3-lc es el de modificar el circuito equivalente de 
la Figura 6.2-3c de modo que el emisor sea el terminal de entrada y la base el terminal 
comun, tal como muestra la Figura 6.3-2. Ahora pueden aplicarse las definiciones de 
(6.3-3) al circuito modificado escribiendo la ley de KirchhofT de corrientes en el terminal de 
emisor, con los terminates de colector y base en cortocircuito. El resultado es 


Simplificando 


Por tanto 


~4 + 4 + h fe i b — 0 
4 = (1 + h; e )i b = (1 + h fe ) ^ 


v eb = 0 


= U = _ tg 

i '’ 1 + h 


fe 


K 

hr. 


La ganancia de corriente en cortocircuito es 


K» = 


—i. 


'c h 


l h L 


-h t 


‘fe 


+ 1 


(6.3-4) 


(6.3-5) 


(6.3-6) 


(6.3-7) 


Para hallar la admitancia de salida de la configuracion en base comun no podemos 
despreciar h oe como se hizo en la Figura 6.3-2. Ahora empleamos la Figura 6.2-3 b. Notese 
que se ha incluido h oe . Usando (6.3-3c) vemos que i e = 0. Entonces, la corriente a traves de 
h oe es (h fe + 1 )i b . Aplicando la ley de KirchhofT de tensiones al bucle, tendremos 



B 


Figura 6.3 -2. Circuito en emisor comun modificado para hallar los parametros h de la 

configuracion en base comun. 
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C^ 


V'b 


^—wv 

(h fe + l)/ b 


4i 


-°E 


L = 0 


K. = 0! 


Bo- 


^>B 


FSgura 6.3-3. Circuito equivalente en base comun para hallar h ob . 


V cb + (hfe + 1 ) + hKe “ 0 


(6.3-8) 


Como 4 = 0, 4 


y 


- 4 . Ademas (/z /<? + l)//z oe /z te , de modo que (6.3-8) se convierte en 


/z /e + 1 . 

^ - i r 


h °» = f 

V cb 


i e ~0 


h fe + 1 


h f 


(6.3-9) 


La impedancia de salida \/h ob es del orden de varios megaohmios para la mayoria de 
transistores. Como en el circuito en emisor comun, la transmision inversa h rb y, general- 
mente, la admitancia de salida h ob se desprecian para calculos de baja frecuencia. 

Para hallar los parametros de la configuracion en base comun h ob , hy b y h ibi se divi¬ 
de simplemente el parametro correspondiente en emisor comun por 1 + h fe . Asi, si 
los parametros en emisor comun de un transistor determinado son \/h oe = 10 kQ, 
h fe = 100 y h ie = 250 Q, el mismo transistor en configuracion en base comun tendra 
l/h ob = 1 MQ. hj b — —100/101 = —0,99 y h ib = 2,5 Q. La etapa en base comun 
tiene, por tanto, una impedancia de entrada menor y una impedancia de salida mayor 
que una etapa en emisor comun. 


- EJEMPL0 6.3-1 - 

(a) Hallar los parametros de la configuracion en base comun del transistor del 
Ejemplo 6.2-1. Utilicese 


—— = 10 kQ 

h oe 

(b) El transistor se conecta en la configuracion en base comun con r { = 100 Q y 
R t = 5 kQ (Fig. 6.3-4). Hallar las ganancias de corriente y de tension y las 
impedancias de entrada y salida. 

Solution 

(a) Por ejemplo 6.2-1 tenemos 

h fe = 50 h oe % 10~ 4 S h ie = 0,83 kQ h re * 0 
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Utilizando (6.3-7) y (6.3-3) se obtiene 




^- = — = -0,98 


51 


h = __ 

16 h fe + 1 


830 

51 


16 Q 


= 


h fe + 1 


a 500 kQ 


h rb a 0 


(b) La ganancia de corriente (por Fig. 6.3-4 c) es 


A _ l L _ l e l c l L 
s* i . ... 

1; h K l , 


-100 
100 + 16 


(0,98) 


-500 
500 + 5 


0,83 


La ganancia de tension es 


Lk 

V; 


K = 


*e V i 

Vi ( -100 ^ = 

100 \\00 + 16/ 116 
-0,98/ e (5000) % -50004 


= - * 43 

V; 


Hay que notar que si la fuente de entrada v L y su impedancia asociada r f se 
conectasen directamente a la resistencia de carga R L > la ganancia de tension v L /v i % 1. 
Calculando las impedancias de entrada y salida se obtiene: 


Z t - = 16 Q y Z 0 = 500 kQ 

Asi, la fuente «ve» una impedancia Z { — 16 Q y la carga R L una impedancia de 
salida muy grande, Z 0 = 500 kQ. 


6.4. CONFIGURACION EN COLECTOR COMUN CCC) 

CSEGUIDOR DE EMISOR) 

La configuracion en seguidor de emisor se caracteriza por una ganancia de tension 
ligeramente menor que la unidad, una elevada impedancia de entrada y una baja 
impedancia de salida. Generalmente se utiliza como transformador de impedancia en los 
circuitos de entrada y salida de sistemas amplificadores. Cuando se situa en el circuito de 
entrada, su elevada impedancia de entrada reduce la carga aplicada a la fuente de serial. 
Cuando se situa en el circuito de salida sirve para aislar de la carga la etapa precedente del 
amplificador y, ademas, da una baja impedancia de salida. 

La Figura 6.4-1 representa el seguidor de emisor y su circuito equivalente para 
corriente alterna. Siguiendo el metodo de las secciones anteriores, pueden definirse una 





■ r 
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Z. I 

(«) (« 5 ' 

Fig lira 6.4-1. (a) Circuito seguidor de emisor; (6) circuito de c.a. 


serie de parametros hibridos en colector comun y trazarse un circuito equivalente. Esto, 
sin embargo, da lugar a un circuito que no suele utilizarse en los calculos. En vez de esto, 
puede obtenerse un circuito equivalente directamente a partir de la Figura 6.4-16 aplicando 
la ley de Kirchhoff de tensiones a los terminales BB' y tenemos 


V b = v be + i e R e 

(6.4-1) 

donde, de la Figura 6.2-3 c. 


V be = h h ie 

(6.4-2) 

Ademas, observese que de (6.3-5) 


4 Re = + 1)*J 

(6.4-3) 

Sustituyendo (6.4-2) y (6.4-3) en la ecuacion (6.4-1) 


V b = ‘b h ie + ‘blihfe + 1)^J 

(6.4-4) 


La Ecuacion (6.4-4) indica que el circuito equivalente del seguidor de emisor visto desde 
los terminales BB ' es una combination en serie de h ie y (1 + h fe )R e , tal como se indica en 
la Figura 6.4-2. 



Figura 6.4 -2. Circuito equivalente para seguidor de emisor. 
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A partir de este circuito puede hallarse la ganancia de tension A v simplemente dividiendo 
las tensiones de entrada y de salida 

A = SE = ( ( 1 + h fe) R e V ^ I Lh U + (1 + h fe )Re] \ 

v i \hie + (1 + h fe )R e ) Yi + {R b || [h ie + (1 4 - h fe )R e ~\}) 

Simplificando 

^ ,■ h {_ 1 _ 

y r t + R b \ 1 + lh u + (r f | R b m 1 + h f M 

Luego, si (1 + h fe )R e es mucho mayor que la suma de h ie y r i || R b , como sucede a menudo, 
la cantidad entre Haves sera casi la unidad y la ganancia de tension quedara determinada 
por el divisor de tension r ( — R b . 

La impedancia de entrada del seguidor de emisor, dellnida como la impedancia vista 
desde los terminales BB\ es simplemente 

^ - h ie + (h fe + 1 )R e (6.4-6) 

Analogamente, el circuito equivalente mirando al emisor (salida) se obtiene dibujando 
otra vez la Figura 6.4-16, como se indica en la Figura 6.4-3. 

Escribiendo la ley de Kirchhoff de tensiones para el lazo emisor-base 



v'l = ^4 + v be + v e 

(6.4-7) 

donde (vease Figura 6.3-1) 

v be = h ib i e 

(6.4-8) 

y usando (6.3-5) 

= x„ + 1 '■ 

(6.4-9) 

Sustituyendo (6.4-8) y (6.4-9) 

en (6.4-7), tenemos 



= h„ + 1 '* ++ ”• 

(6.4-10) 




Figura 6.4-3. Circuito en alterna del seguidor de emisor. 
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^/e + 1 q h ib 


-AM* -o-Wv, 


v\Q 


-f~\ V e 


\ . 


-v 


: E' \ C 

Z„ 


Figura 6.4-4. Otro circuito equivalente para seguidor de emisor. 


La Ecuacion (6.4-10) da el circuito equivalente del seguidor de emisor visto desde los 
terminales EE'. Es el representado en la Figura 6.4-4. 

La ganancia de tension A v calculada a partir de este circuito es la misma que se obtenia 
a partir del circuito equivalente de la Figura 6.4-2. 

La impedancia de salida vista desde los terminales EE' es 


z - - + /v7T7 

Los circuitos equivalentes de las Figuras 6.4-2 y 6.4-4 tambien pueden obtenerse 
reemplazando el transistor de la Figura 6.4-16 por el circuito equivalente en emisor 
comun, tal como se ha hecho en la Figura 6.4-5. 

La impedancia de salida de Thevenin en EE\ prescindiendo de R e , es 


V e 

— L 


— (hfe + 1)4 


-4 Uhe + (r> II M 

— (h fe + 1)4 


K + (r t || R b ) 

h fe + 1 


- h ib + 


hfe + 1 


(6.4-12) 


Para obtener la tension de Thevenin en circuito abierto v\, en los terminales EE', hay que 
prescindir de R e . Entonces i e — 0 e 


4 


h/e + 1 


= 0 



Figura 6.4-5. Seguidor de emisor utilizando circuito equivalente en emisor comun. 
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Luego 



+ 


r i 




que conduce directamente al circuito de la Figura 6.4-4. 


(6.4-13) 


6.4-1. deflexion de fmpedancia en el transistor 


Las Figuras 6.4-2 y 6.4-4 ilustran una propiedad muy util del comportamiento del circuito 
base-emisor frente a pequena serial. Por ejemplo, consideremos la Figura 6.4-2. Mirando 
entre el terminal B (terminal de base) y masa, se ve h ie en serie con la impedancia de emisor 
a masa multiplicada por h fe + 1. Todas las corrientes del circuito estan al nivel de la 
corriente de base. La corriente a traves de la resistencia (1 + h fe )R e no es la corriente 
alterna real de emisor i h , sino ij{ 1 + h fe ). La tension de salida v e , en la Figura 6.4-2, es la 
misma que la tension de salida en el circuito real seguidor de emisor de la Figura 6.4-1. 
Asi, al dibujar un circuito equivalente se puede reflejar el circuito emisor a traves de la 
union multiplicando la impedancia del circuito emisor por h fe + 1. Las tensiones se 
conservan aproximadamente igual mientras que las corrientes en la impedancia reflejada 
quedan divididas por el factor h fe + 1. 

La consideration de la Figura 6.4-4 indica que cuando se reflejan las impedancias en la 
otra direction, o sea, mirando hacia el emisor, se divide la impedancia del circuito de base 
por h fe + 1*. Ahora tambien se conservan aproximadamente las tensiones mientras que 
las corrientes en las impedancias reflejadas estan al nivel de la corriente de emisor, o sea, 
h fe + 1 veces mayor. 

Observese que el circuito de la Figura 6.4-2 es aproximado, ya que se han despreciado 
h oe y h re - Los errores introducidos son despreciables para la mayor parte de los circuitos 
practicos. 

Como ejemplo de utilization de esta propiedad, consideremos el amplificador en 
emisor comun con resistencia de emisor sin desacoplar, representado en la Figura 6A-6a. 
La Figura 6.4-66 representa el circuito equivalente en pequena serial. La fuente de corriente 
puede desdoblarse aplicando la ley de Kirchhoff de corrientes, como se indica en la Figura 
6A-6c. Esto da lugar a la Figura 6A-6d. Este es el circuito equivalente de la Figura 6A-6e 
en el cual la combination en paralelo de R e y la fuente h fe i b se ha reemplazado por la 
resistencia reflejada (1 + h fe )R e . La equivalencia se establece teniendo en cuenta que en 
ambos circuitos v e = (1 + h fe )i b R e . Por tanto, la ganancia de corriente puede hallarse 
observando el circuito de la Figura 6A-6e: 






r 'i + hie + {hfe + l)i? 


(6.4-14) 


En el Capitulo 7, al estudiar los circuitos con varios transistores, utilizaremos este 
metodo. 


Observar que h ib = hj{h fe + 1). 
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(c) 



Figura 6.4-6. Reflexion de impedancia aplicada al amplificador con resistencia de emisor no 
desacoplada: (a) amplificador; ( b ) circuito equivalente en pequena serial (h oe = 0, h re = 0); (c) 
bifurcacion de la fuente de corriente; (d) bifurcacion de corriente aplicada al amplificador; (e) circuito 
equivalente final con resistencia de emisor reflejada. 


- EJEMPLO 6.4-1 - 

Utilizando el seguidor de emisor de la Figura 6.4-1, trazar Z, en funcion de R el Z 0 en 
funcion de r- y A v en funcion de R e . 

Solucidn 

Las relaciones necesarias son las Ecuaciones (6.4-6), (6.4-11) y (6.4-5). Pueden 
trazarse facilmente en coordenadas logaritmicas. Por ejemplo, consideremos en 
funcion de R e . 


z, = h ie + (h fe + 1 )R, 


(6.4-6) 
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escala logaritmica 




Figura 6.4-7. Variation de los parametros de un seguidor de emisor: (a) Z, = h ie + (1 + 


[Ec. (6.4-6)]; (b) Z 0 = h ib + 


'■ 1*6 

*,.+ 1 


[Ec. (6.4-11)]; (c) A„ = - 


U + rmh Ie + 1R]J 


Los valores asintoticos de Z, son 

z % \ h ie para h ie p (h fe + 1 )R e 

1 ~ \( h fe + ] ) R e para h ie > {h fe + \)R e 

El primero es una constante (suponiendo que los parametros del transistor no cambian 
al cambiar R e ). El segundo es una linea recta de pendiente h fe -f 1 en coordenadas 
logaritmicas. Las dos asintotas se cortan en el punto h ie = ( h fe + l)i? e . En este punto, 
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el valor real de Z, es 2 h ie , tal como representa la Figura 6A-la. La Ecuacion (6.4-6) 
implica que oo cuando R e -> oo. Sin embargo, cuando R e se hace muy grande, la 
admitancia de salida del circuito en base comun debe incluirse en el circuito equivalente. 
El circuito equivalente puede obtenerse a partir de la Figura 6.4-2 intercalando la 
resistencia 1 /h ob entre la base y el colector. Se ve entonces que la impedancia de 
entrada se aproxima a 1 /h ob cuando R e tiende a infinito. Esto se ha representado en la 
Figura 6A-la. Analogamente se han trazado Z 0 y A v en la Figura 6.4-76 y c. 


- EJEMPLO 6.4*2 - 

Disenar un seguidor de emisor que cumpla las siguientes condiciones. 

A v ^ 0,9 en pequena senal V im ^ 4 V 
r { = 100 Q R l (acoplada en alterna) = 50 Q 

100 ^ h fe ^ 200 V cc = 15 V V CEf sat = 1 V 

El circuito se ha representado en la Figura 6.4-8. 



Flgiflra 6.4-8. Circuito para el Ejemplo 6.4-2. 


Solucidn 

Como en los ejemplos anteriores hay muchas soluciones. En este ejemplo puede 
demostrarse que el valor maximo de R e , cumpliendo con la condicion de una excursion 
de pico de 4 V y una tension de saturacion de 1 V, es R e = 75 Q. Utilizando este valor 
de R e , I CQ = 133 mA y V CEQ = 5 V. Para utilizar este valor de R e sera necesario 
conocer exactamente h fe . Asi pues, para acomodar la variation de h fe , se requiere un 
valor menor de R e . Para simplificar el calculo, pongamos 

R e = r l = 50 Q 

La Figura 6.4-9 da las rectas de carga de continua y alterna. En ella se han 
representado dos puntos de trabajo: el primero, se ha elegido con el criterio de la 
minima corriente que cumpla con las especiflcaciones. Una tension de serial de 4 V de 
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FBgura 6.4-9. Rectas de carga para el Ejemplo 6.4-2. 

cresta implica que la tension de salida debe ser capaz de una excursion aproximada de 
4 V. Como la carga de corriente alterna es de 25 Q, se precisara una excursion de 
cresta de corriente de 160 mA. Asi Q i se situara en f CQ1 = 160 mA y la serial maxima 
llevara al transistor casi al corte. 

El segundo punto de trabajo, Q 2i se ha situado de forma que se evite la tension de 
saturation de 1 V. Asi V C eqi = 5 V e I CQ2 = 200 mA. 

La resistencia de base R b se elige de modo que el punto Q no se desplace dentro de 
la zona comprendida entre Q x y Q 2 cuando h fe varia de 100 a 200. Elio puede hacerse 
hallando los limites de I CQ como funcion de h fe . 

La corriente de reposo viene dada por 

, ^ % - Vbe = y_BB - 0,7 

CQ ~ R e + RJh fe 50 + RJh fe 

Asi existira un minimo para h fe = 100. 

Entonces, como la corriente minima posible es 160 mA, 


160 x 10“ 3 


< v,b - a ? 

" 50 + JV100 


y cuando h fe = 200, 


200 x 10" 3 > 


50 + RJ200 


Combinando estas dos desigualdades, tenemos 
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(°, 16 ) 5° + OJ < (0,2) 50 + ^ 


Simplificando, obtenemos 

8 + (1,6 x 10 “ 3 )R 

lo cual se reduce a 


3 )R b < 10 + 10 


(0,6 x 10" 3 )i?„ <2 y R b < 3,3 kQ 
Para conseguir una ganancia mayor de 0,9 se precisa que 


A ~ V_ I *• 

' ~ V, + RJ\(Rl II Re) + h* + (n II R b )/h 


r , „ s V T 25 X 10- 

Luego, con h ib = (A tt ) av =-j— * - - - 


0,14 q 


0,9 *\l+ m/R b ) \25 + 0,14 + 100/^/(100 + 

Observese que h fe%m{n se emplea para asegurar una ganancia no menor de 0,9 para 
cualquier valor de h fe . 

Si R b se escoge de 2,5 kQ, 

A ° = (l + 100/250o) (25 + 0,14 + (250 000/2600)( T io)) * °’ 92 

y R b = 2,5 kQ satisface la condition de ganancia. Para hallar V BB hay que volver a la 
desigualdad: 

(0,16)(50 + 25) ^ V bb - 0,7 ^ (0,2)(50 + 12,5) 

12,7 ^ V bb ^ 13,2 


Si tomamos V BB = 13 V, a partir de (2.3-1) tenemos R 2 ~ 2,9 y R x & 19 kQ. 
Como utilizariamos resistencias normalizadas, tendriamos R 2 — 2,7 kQ y R x — 18 kQ. 


- EJEMPL0 6.4*3 - 

El circuito de la Figura 6.4-10 es un inversor de fase (divisor de fase). Calcular y v 2 . 

Solucidn 

La tension de emisor v x se halla como si el circuito fuera un seguidor de emisor, tal 
como indica la Figura 6.4-106. Utilizando (6.4-5), tenemos 


Ft + RJ\ 1 + {h ie + rm fe + 1R] 
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Hgura 6.4-10. Inversor de fase para el 
Ejemplo 6.4-3: (a) circuito completo; (b) equi- 
valente base-emisor. 


La corriente de emisor i e es 


K 


e / c = —h fb i e , por lo que 


v 2 ~ —RJc = +R ( h fb i e = +h fb v x 


Si \h fb R c \ = R e , entonces (puesto que h fb = — 1) v 1 = — v 2 . De este modo, un 
inversor de fase da dos salidas que pueden ser iguales en amplitud y estar desfasadas 
180°. Se utiliza a menudo para producir senales desfasadas para el amplificador 
push-pull que se explica en la Seccion 5.3. La impedancia de salida Z o2 es mucho 
mayor que Z ol (vease Problema 6.4-8). Si la carga externa es de baja resistencia, el 
circuito puede requerir ajuste a fin de mantener la relacion v l = —v 2 . 
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- EJEMPLO 6.4-4- 

Demostrar que el circuito seguidor de emisor de la Figura 6.4-1 la tiene una impedancia 
de entrada apreciablemente mas alta que el circuito estandar de la Figura 6.4-11/?. 




Figura 6.4-11. Impedancia de entrada del seguidor de emisor: (a) tecnica de polarizacion 
para alta impedancia de entrada; (/>) circuito estandar de polarizacion. 
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Solucidn 

El circuito representado en la Figura 6,4-11 b emplea la tecnica normal de polarization, 
y su impedancia de entrada es 

Z in = | R 2 I \_h ie + (h fe + 1 )*J (6.4-6) 

Esta es siempre menor que R { || R 2 , por lo que la impedancia de entrada de un 
seguidor de emisor polarizado utilizando el metodo estandar esta limitada por la 
combination paralelo de R x y R 2 . 

En el circuito de la Figura 6.4-1 la se utilizo la tecnica denominada autoelevacion 
(bootstrapping), y Z in puede superar a R x || R 2 y realmente se aproxima a la impedancia 
h ie + [h fe + l)/? e . Lo demostraremos utilizando la reflexion de impedancia. 

La Figura 6.4-12a muestra el equivalente en alterna del circuito de la Figura 
6.4-1 la en que todos los condensadores y las fuentes de tension han sido sustituidos 
por cortocircuitos. Para obtener el circuito equivalente en pequena serial utilizando la 
reflexion conviene simplificar previamente el circuito combinando R x || R 2 con R e para 
formar R! e . Ademas, puesto que la tension de base y la tension en R 3 son ambas v bi 
podemos suprimir la conexion entre R 3 y la base de T x mientras se anade una fuente 
v b en serie con R 3> como en la Figura 6.4-12/7. Observese que todas las corrientes y 
tensiones son las mismas en la Figura 6.4-12a y b. 

El circuito equivalente representado en la Figura 6.4-13 se obtuvo reflejando los 
componentes en el circuito de emisor dentro del circuito de base. Ambas resistencias 
de emisor, R r e y R 3 , fueron multiplicadas por h fe + 1 mientras sus respectivas 
corrientes i Rc e i 3 fueron divididas por el mismo factor. Asi pues, la caida de tension 
entre los terminates de cada resistencia se mantiene. La fuente de tension v b conectada 
a R 3 en la Figura 6.4- \2b es reflejada sin variacion, puesto que las tensiones se 
mantienen inalteradas en el proceso de reflexion. 

En la Figura 6.4-12a vemos que la impedancia de entrada es 


Para hallar Z in solo necesitamos determinar i b e i 3 utilizando la Figura 6.4-13. Puesto 
que un circuito practico tendra R 3 h ie , podemos simplificar los calculos observando 
que h ie <{h fe + 1 )R 3 . 

Entonces v b = i b h ie + i b (h fe + 1 )R' e 

Asi, puesto que i b h ie = ^ h + ^ [_(h fe + l)i? 3 ] 

La corriente i b i 3 /{h fe + 1). Por tanto, 

; _ lR e 

l L 

hfe + 1 


hie + (h fe + l)i?e 


e 
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FSgura 6.4-12. Seguidor de emisor: (a) circuito reducido para pequena serial obtenido 
cortocircuitando los condensadores y conectando a masa las fuentes de alimentation; (b) 
circuito final en pequena serial adecuado para reflexion de impedancia. 



FSgura 6.4-13. Circuito equivalente del seguidor de emisor autoelevado (bootstrapped] 

hacia la base. 


Asi pues. 


*3 



Ke _ Vb _ 

^3 hie + (hfe + l)^c 


La admitancia de entrada es 


= 4 , k = 1 + hjR 3 

Z in V b v b h ie + ( h fe + l)i?e 

= h ie + {h /e + ])K 
in 1 + hJR 3 


Por tanto 
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Vemos que con R 3 h ie la impedancia de entrada del circuito con autoelevacion 
es apreciablemente mas alta que la impedancia del circuito estandar. Por ejemplo, si 
R x | R 2 = 1 kQ, R e = 1 kQ, h ie ~ 1 kQ, h fe + 1 = 100 y R 3 = 10 kQ, entonces para 
el circuito con autoelevacion 


Z 


1000 + (100X500) w 46 kQ 


mientras que para el circuito estandar con los mismos valores 


z in = R x || * 2 II VK + (hfe + 1R] = 1000 II 100000 « 1 kQ 


6.5. TABLA DE P ARAM ETHOS 1MP0RTAWTES DE LAS TRES 
CONFIGURAOONES BASICAS 

El estudio de las Secciones 6.2 a 6.4 condujo a las formulas aproximadas de los parametros h 
de los amplificadores en emisor comun y base comun y a las impedancias de entrada y 
salida y a la ganancia de tension del amplificador seguidor de emisor (colector comun). La 
Tabla 6.5-1 resume los resultados. 


Tabla 6.5-1 


s a - 



(elector cornua) 

Base ernam 

Ganancia 

A i * - h fe 

A. * 1 

4 ~ -*» -1 + v 

Impedancia de 
entrada 

(25 X 10 ~ i )h fe 

Z,- = h ie + (h fe + 1)-K e 

h hie 

“ie j 

l EQ 

ib 1 + h fe 

Impedancia de 
salida 

— > 10 4 Q 

h oe 

z. * h »+ * 1, 

h fe + 1 

1 1 + h fe 

Kb Ke 

Circuito 
equivalente 
mas sencillo 

B C 

h + 1 + h ‘ b 

B /e + E 

% -V\A-r-o 

4 > 

R e < V e 

O - o ' - o 

c 

E C 

■ |.. jr~ 

Q- _l __ Q _L _ Q 

k p 

L V" 

i 3 i 

E 

B 
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INTERPRETACION DE LAS ESPECIFICACIONES DADAS 
POR LOS FABRICANTES PARA TRANSISTORES 
DE BAJA POTENCIA IP C < 1 W) 

En esta section repasaremos algunas caracteristicas dadas por los fabricantes considerando 
el transistor de silicio npn tipo 2N3647. 

1. Disipacion maxima en el colector al aire libre a 25 °C, P c> m;Sx = 400 mW 

2. Factor de reduction o degradation al aire libre, 9 jc = 0,4 °C/mW 

3. Temperatura maxima en la union, 7} mix = 200 °C 

4. Valores maximos absolutos a 25 °C 


a. 

BVcbo 

= 40 V 

b . 

BV ceo 

= 10 V 

c. 

BVebo 

= 6 V 

d. 

IC, mix 

= 500 mA 

e. 

IcBO = 

25 nA 


5. Parametros h a 25 °C, tipicos 

a . h fe — 150 (valor maximo tipico) 

b. h oe = 10 ~ 4 S (maximo) 

c. h ie = 4,5 k Q 

d. h re = ur 4 

6. C ob = 0,4 pF (maximo) 

7. Frecuencia de corte en base comun, f a ^ 350 MHz 

Este transistor es capaz de disipar 400 mW a la temperatura ambiente utilizando un 
radiador infinito de calor. Esta potencia se reduce linealmente en la proportion 0,4 °C/mW, 
tal como indica la Figura 6.6-1. 

Las tensiones de ruptura difieren considerablemente de las del transistor de alta potencia 
de la Section 4.7. Por ejemplo, la tension de ruptura de la union colector-base es solo de 
40 V, comparada con la de 100 V del transistor de potencia. Ademas, I C bo es 0,025 /iA, valor 
extremadamente pequeno. 

Los fabricantes, a menudo, dan los parametros hibridos tipicos; para este transistor 
h oe = 10“ 4 S y h re = 10 -4 . Considerando la Figura 6.2-3 se ve que h oe puede despreciarse 
cuando este transistor se usa como amplificador en emisor comun si 

R t ^ = 10 kQ 

Ke 


P c , mW 


400 


e = 0,4 °C/mW 



r, °c 


0 40 


200 


Figura 6.6-1. Curva de degradation para el 2 N 3647 . 
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Ademas, h re puede despreciarse si 

hj b > K e v ce = 10 _4 d„ 


o, tomando \vj « h fe i b R L , 

hie‘b ^ h re hf e R L ib 

Utilizando los parametros tipicos dados, esto se convertira en 

h ib >> h re R L = 10-X 

Asi h re puede despreciarse siempre que h ib sea mucho mayor que 10~LR l . 
La capacidad c* y la frecuencia de corte se explicaran en el Capitulo 9. 


6.7. CIRCUIT© EQUIVALENTS DEL FET EN PEQUENA SENAL 

En la Figura 6.1-la esta representado el circuito equivalente del FET de parametros h en 
pequena serial. En un amplificador FET, en configuration en fuente comun, la entrada de 
puerta es un circuito abierto a frecuencias medias y bajas, por lo que /z f es infinita. Asi pues, 
el parametro h del circuito de entrada esta abierto. Ademas, a frecuencias medias la 



G 

o 


o 

S 


o 


A/VV 


D 

o 

+ 




o 


(b) 


Figura 6.7-1. Modelo en pequena serial del FET: (a) modelo de fuente de corriente controlada; ( b ) 

modelo de fuente de tension controlada. 
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realimentacion desde la salida a la entrada es despreciable por lo que h r zz 0. Para 
caracterizar el FET en estas frecuencias solo se necesita el parametro h del circuito de salida. 
El circuito equivalente en frecuencias altas y bajas se estudia en el Capitulo 9. Los parametros 
necesarios para describir el FET son la transconductancia (directa) g m y la resistencia 
drenaje-fuente de salida r ds . Estos parametros se definen como sigue. 

Transconductancia. Esta es 


& m 


dips 

d v GS 


punio Q 


(6.7-1) 


La ecuacion teorica que describe el FET se puede utilizar para tener una idea del margen de 
valores de g m . Consideremos el MOSFET, para el cual, en saturation, 


ips ~ k n {v GS V T ) 2 


(6.7-2) 


Entonces 


Sm 


dv. 


GS 


punio Q 


— 2 k n (v GS V T ) 


= 2 JkJ, 


PSQ 


(6.7-3) 


Por ejemplo, si k n = 1 mA/V 2 e I DSQ = 4 mA, la transconductancia g m = 4 mS. Este 
valor es tipico para el JFET y el MOSFET. Observese que la transconductancia es 
proporcional a (I DS Q) il2 - Asi, si se multiplica I DSQ por 4, g m se duplica. 

La g m de un FET es analoga a 1 /h ib en un transistor de union*. Esto se ve facilmente en 
ia Figura 6.7-2. La corriente de salida del transistor de union es 


, . , V be _ 1 

h fe l b ~ h fe h - h V b. 

n ie n ib 


Asi, la fuente de corriente de salida puede ser sustituida en el transistor y, a menudo, lo es 
(Secs. 9.2 y 9.4) por g m v bei donde g m = \/h ib . En una ulterior comparacion se observa que la 
ganancia de tension A v de un amplificador con transistor en configuration en emisor comun es 


A 


V 



Bo 

+ 


V be 


Eo 




c 

-o- 

+ 


E 



R 


L 


Ffgura 6 . 7 - 2 . Circuito equivalente del transistor en pequena serial. 


* Observamos que Ia transconductancia de un MOSFET es proporcional a y/J^Q [Ec. (6.7-3)] mientras 
el parametro hibrido lfh ib es proporcional a I EQ . 
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mientras la ganancia de tension de un amplificador FET en configuration en fuente comun 
es, despreciando r ds 


La ganancia de tension del amplificador con transistor es sensiblemente mas alta que la 
ganancia del FET para el mismo valor de R L , ya que 

(r-J > 

\"ib /transistor 

Por ejemplo, consideremos un transistor con I CQ = 1 mA. Entonces 

J- = 40 mS 

'hi, 

Si I CQ ~ 10 mA, l/h ib = 400 mS. Estos valores se pueden comparar con los valores tipicos 
de g m para el FET, que son de 1 a 5 mS. 

Resistencia drenaje-fuente. Esta es 


'ds 



punlo Q 


(6.7-4 a) 


En teoria, la resistencia sera infinita ya que i DS no es funcion de la tension drenaje-fuente por 
encima del estrangulamiento. Sin embargo, los valores de i DS calculados por (6.7-2) representan 
valores asintoticos no obtenibles realmente en la practica. Las caracteristicas vi de salida 
medidas presentan una ligera pendiente, como se ve en las curvas de la Fi- 
gura 6.14-1. El margen de valores de r ds es analogo al de la resistencia de salida del transistor 
l// 2 oe , 20 a 500 kQ. 

La resistencia drenaje-fuente resulta, aproximadamente, inversamente proporcional a la 
corriente en reposo 


°c j— (6.7-4fc) 

l DQ 

Esta es similar a la del transistor, donde h oe es directamente proporcional a I CQ . 

Factor de amplificacion. Generalmente se define un factor de amplificacion \l como el 
producto g m r ds , Puede ser calculado directamente por las caracteristicas vi utilizando la 
expresion 


V = 


fops 

# v Gs 


punlo Q 


grJds 


(6.7-5) 


La Figura 6.7- lb muestra un modelo en el que se hace uso del factor de amplificacion. 
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6.8. el mpimcmm oe terisson eh fuemte comuh 


El amplificador de tension en fuente comun y el circuito equivalente en pequena serial estan 
representados en la Figura 6.8-1. La impedancia de entrada vista por la fuente de entrada es: 


z 

i = R 3 + (Ri 1*2) 

(6.8-1) 

La impedancia de salida vista por la resistencia de carga R L es 



Z a = R d 1 r ds 

(6.8-2) 

y la gam.ncia de tension 



V i Vgs Vi 

II ZJ j + rj/[/ j 3 + {Ri |jy] 

(6.8-3a) 


Habitualmente 


y si 


r t < R 3 + (Ri || R 2 ) 


Rl ^ 

la ganancia de tension se reduce a 

A v * - g m R L 


(6.8-3 b) 






Figura 6.8-1. Amplificador en fuente comun: (a) esquema; ( b ) circuito equivalente en pequena senal. 
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- EJEMPLO 6.8-1 - 

En la Figura 6.8-2 a esta representado un amplificador de tension con MOSFET, en el 
que se emplea polarization por realimentation. Calcular la ganancia de tension, la 
impedancia de entrada y la impedancia de salida. 

solucidn 

El circuito equivalente esta representado en la Figura 6.8-26. Aplicando la ley de 
KirchhofF en el terminal de drenaje, tenemos 


i = Z ft = 


Rr 


Srn^gs "F 


u ds 


r ds I Rl 


ds 


- ft_ft _ 2 x 10 _3 u H_ - 

10 5 gs + 6 x 10 3 


Sustituyendo v gs = v t y resolviendo esta ecuacion, hallamos 


K = ~ -gJr* I Ri) # 


La impedancia de entrada vista por la fuente es 




Figura 6.8-2. Amplificador 
MOSFET para el Ejemplo 6.8-1: 
(a) esquema; (b) circuito equiva¬ 
lente en pequena serial. 



T 
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z = - = 






10 5 


i - vJIRf 1 - vjvi 1 + 12 

y la resistencia de salida vista por la carga de 10 kQ es 


7,7 k Q 


z ^ 


= R f I r ds = (100) | (15) w 13 kQ 


6.9. EL SEGUIDOR DE PUENTE* (AMPLIFICADOR EN BRERS AJE COMURi) 

La Figura 6.9-1 a muestra un circuito seguidor de fuente en que se emplea un JFET o un 
MOSFET del modo de empobrecimiento. Esta disposition provee polarization automatica 
para funcionamiento con tension negativa puerta-fuente. Para este tipo de operation la 
ecuacion de la recta de carga de c.c. es 

Vdd = v ds 3" insist 3“ ^ 2 ) (6-9-la) 

y la tension de polarization es, suponiendo corriente continua nula en 


K?sq — ^dsqRs 1 (6.9-16) 

Tipicamente V GS q solo sera de algunos voltios, mientras V DSQ sera, aproximadamente, la 
mitad de V DD con el fin de situar el punto de trabajo cerca del centro de la recta de carga. 
Por consiguiente R sl < R sl . 

Para determinar la ganancia y la impedancia de salida del seguidor de fuente supondremos 
que R { es suficientemente grande para ser considerado infinito. (Posponemos el analisis 
exacto hasta el Ejemplo 6.10-1). Entonces la Figura 6.9-1 a puede ser dibujada de nuevo 
como en la Figura 6.9-16, y el circuito equivalente resultante en pequena serial es el de la 
Figura 6.9- Ic. Ahora determinamos el circuito equivalente de Thevenin para este dispositivo 
y vamos a ver que la ganancia de tension es casi igual a la unidad y que la resistencia de 
salida es pequena. 

La impedancia de salida Z 0 vista por la resistencia de fuente R s) es 





Luego, en la Figura 6.9-lc, tenemos 


(6.9-2 a) 


V S = Wgs + Vds 


(6.9-2 b) 


* El termino «seguidor de fuente» es menos habitual que el de «seguidor de emisor» reliriendose a cualquier 
configuracion que tenga las prestaciones de la configuration en colector comun ya vista. (N. del T.) 





ANALISIS Y DISENO DE AMPLIFICADORES DE BAM FRECUENCM PARA PEQUENA SENAL 


313 



Figura 6.9-1. El seguidor de fuente: (a) esquema utilizando un JFET; (6) estan omitidos los 
componentes dc polarization; (c) circuito equivalente en pequena serial. 


Dado que v i = 0 


y sustituyendo (6.9-2c) en (6.9-2 b): 


Combinando (6.9-2 a) y (6.9-2 d): 


v s = -P>s + V* 


Z„ = 


m + i 


Cuando \i = g m r ds f> 1, la impedancia de salida se convierte en 


La ganancia de tension en circuito abierto A' v , suprimiendo R s , es 


^bIr.-co — ~ 

v„ 


(6.9-2 c) 


(6.9-2 d) 


(6.9- 2e) 


(6.9-2/) 


(6.9-3o) 
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La tension de salida v s es 

Sin embargo, 

Asi 


V s = W* 


A' = 


/i + 1 

Si /i > 1, la ganancia de tension en circuito abierto sera 

A' v « 1 


(6.9-36) 

(6.9-3c) 

(6.9-4a) 


(6.9-46) 


El circuito equivalente completo de salida estando conectado esta representado en la 
Figura 6.9-2. Partiendo de este circuito calculamos primero la ganancia A v : 


A t = - = - = 


A' V R S 




g m K 


Vi V g 1 fg m + R s + l/\l + gn,R : 

Ahora determinemos la impedancia de entrada Z t del circuito 


(6.9-5) 




(6.9-6a) 


De la Figura 6.9-la toda la corriente circula por R l . Luego, puesto que hemos supuesto 
Ri > R sl , 


h &i = v g - v a 


R< 


R sl + R, 


■s 2 


y, despejando la razon v g /i i , tenemos 


z . 


_ ^ _ 

1 - (vJv g )lRJ{R s i + R s2 j] 


l 



Z, a (1 + l i)R l -i- 


(6.9-66) 


(6.9-6c) 


Figura 6.9 -2. Circuito de Thevenin equivalente del seguidor de fuente. 
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Como R l es muy grande, el valor de vjv g viene dado en (6.9-5). Sustituyendo (6.9-5) en 
(6.9-6c) y suponiendo g m R s P 1 se tiene 

Zi ~ 1 - Mu + D][7W(^i + RJ] (6 ' 9 ' 7a) 

Si Rs 2 > R sl> 

Z; « in + m, (6.9-7 b) 

El circuito de entrada equivalente del seguidor de fuente esta en la Figura 6.9-2. 
Observese la similitud entre el seguidor de fuente y el seguidor de emisor. Ambos dispositivos 
se caracterizan por una elevada impedancia de entrada Z h una baja impedancia de salida Z 0 
y una ganancia de tension casi igual a la unidad. Observese que conectando R l al nudo 
formado por R sl y R s2 resulta una impedancia de entrada mucho mayor que la que se 
obtendria conectando a masa. 


- EJEMPLO 6.9-1 - 

Disenar un seguidor de fuente utilizando el JFET 2N4223 para que el punto Q este en 
1 DQ = 3 mA y V DSQ = 15 V. La tension de alimentacion disponible es 20 V. Calcular 
las impedancias de entrada y salida y la ganancia de tension. 

Solucidn 

En el circuito elegido se utiliza autopolarizacion como muestra la Figura 6.9-l<2. La 
caracteristica que se da en el Apendice C, Figura C.3-1, indica que V GSQ ^ —1,2 V. 
Por (6.9-16) 


R 


si 


Vgsq _ 1?2 

I D q 3 x 10 3 


400 Q 


Se utiliza un valor estandar para la resistencia de 390 £L R s2 se halla ahora utilizando 
(6.9-14 


R 


s 2 


DSQ 


Rsl 


l DQ 


20 - 15 
3 X 10~ 3 


- 390 


1280 Q 


Se usa una resistencia estandar de 1,2 kQ. La impedancia de Thevenin de salida Z 0 es 
1 fg m . En el Apendice C, Figura C.3-1, vemos que con la corriente de drenaje especificada 
en reposo (3 mA), g m « 2 mS. 


Por tanto Z 0 « — = 500 Q. 

Sm 

La resistencia r ds es la pendiente de la caracteristica vL Hallamos que es ^83 kD. 
Asi [i = g m r d5 « 166. La ganancia de tension A' v es fi{g +1). Por tanto 


A' 


166 

167 


1 
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y por (6.9-5) 


A=- i = a: 


R, 


L R e + Vgn 


0,77 


La impedancia de entrada es [Ecs. (6.9-5) y (6.9-6c)] 



Asi, si R { 


_ 

v f IRMi + **)] 

100 kfi, Z, « 210 k£l 


_ *1 _ 

1 - 0,77 [1280/(390 + 1280)] 


2,1 /*, 


6.10. REFLEXION DE IMPEDANCIA EN EL FET 

En el analisis de los circuitos con BJT hemos visto que las impedancias y las corrientes se 
reflejan desde el circuito de base hasta el circuito de emisor mediante la division de las 
impedancias del circuito de base por h fe + 1 y multiplicando sus corrientes asociadas por 
h fa + 1. Esto sirve para conservar en cada impedancia el mismo valor de caida de tension 
mientras se mantiene la relation que existe entre las corrientes de base y de emisor, es decir, 
4 = (hfe + 1)4- Analogamente, cuando se reflejan desde el circuito de emisor hasta el 
circuito de base, todas las impedancias se multiplican por h fe + 1 y sus corrientes respectivas 
se dividen por h fe 4- 1. 

En un FET, la corriente de drenaje y la corriente de fuente son iguales. Ahora la regia 
para la reflexion es que las impedancias y las tensiones existentes en el circuito de drenaje 
pueden ser reflejadas en el circuito de fuente dividiendo las impedancias y las tensiones por 
fi + T Como la impedancia y la tension son divididas por fi + 1, la corriente se mantiene 
invariable. De la misma manera, las impedancias y las tensiones existentes en el circuito de 
fuente pueden ser reflejadas en el circuito de drenaje multiplicandolas por fi + 1. 

La tecnica de reflexion de impedancia se explica utilizando el circuito representado en la 
Figura 6.10-1. Aqui tenemos un ampliflcador FET con fuentes de tension independientes 
separadas en los circuitos de puerta, drenaje y fuente. Las tres fuentes fueron elegidas para 
explicar el efecto de reflexion en una variedad de situaciones. Han sido omitidos todos los 
componentes de polarizacion. 

En la Figura 6.10-2 esta representado el circuito equivalente de la Figura 6.10-1. En este 
circuito tenemos 


• = Wys + ”3 " ”2 

K + r ds + R d 

donde v gs = v l - v 2 - i ds R s 

Combinando (6.10-la) y (6.10-16) se tiene 

. _ Wh + — (^ + l)a 2 

ds (m + l)R s + r ds + R d 


(6.10-la) 
(6.10-16) 


( 6 . 10 - 2 ) 
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+ 0^, r ds o 



(a) 


RJit* +0 + l s 



(« 


Figura 6.10-3. Reflexion de impedancia en el FET: (a) circuito equivalente para la F’igura 6.10-1 
visto desde el drenaje; (b) circuito equivalente para la Figura 6.10-2 visto desde la fuente. 


El circuito equivalente visto mirando entre el drenaje y masa se halla directamente por 
(6.10-2) y es como el representado en la Figura 6.10-3a. Observese que no ha sido alterado 
ningun componente del circuito de drenaje, pero la resistencia de fuente R s ha sido 
multiplicada por fx + 1, la tension v 2 existente en el circuito de fuente ha sido multiplicada 
por jx + 1 y la tension de puerta u t ha sido multiplicada por fx. 

El circuito equivalente visto mirando entre fuente y masa se halla de (6.10-2) despues de 
dividir numerador y denominador por jx + 1: 

. = [/Vfc + PM + + l) -- v i f61031 

R s + t'ijip- + l) + RJ{n + 1) 

El circuito equivalente esta representado en la Figura 6.10-3/?. En esta figura R s y v 2 no han 
variado ya que representan los mismos componentes que se encuentran en el circuito de 
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fuente. Sin embargo, los componentes situados en el circuito del drenaje r d , R d y v 3 han sido 
divididos cada uno por \x 4- 1. La tension de puerta v { esta muitiplicada por fi para aplicarla 
en el circuito de drenaje y luego dividida por fi + I para reflejarla en fuente. 

-EJEMPLO 6.10-1 - 

Determinar el circuito de Thevenin equivalente del seguidor de fuente representado en 
la Figura 6.9-1^. Utilizar el principio de reflexion de todos los componentes en el 
circuito de fuente. 

Solution 

Comenzamos simplificando el circuito para que sea como el de la Figura 6.10-4a. 
Como solo nos interesa la pequena serial hemos sustituido el condensador y la tension 
de alimentation por cortocircuitos. A continuation separamos los circuitos de puerta 
y fuente suprimiendo la conexion entre el punto a y el punto /?, como se muestra. 
Puesto que los puntos ay b esian exactamente a la misma tension, antes y despues de 
que se suprima la conexion, las corrientes y las tensiones del circuito no cambian por 
esta modification. 

Vemos ahora que la Figura 6.10-4 a es similar a la 6.10-1 con u 3 = 0 y R d = 0. 
Entonces, el circuito equivalente obtenido haciendo uso de la reflexion en la fuente es 
como el de la Figura 6.10-4/? (vease Fig. 6.10-3/?). La tension de puerta v i es reflcjada 
en el circuito de fuente despues de la multiplicacion por jx/(jx + 1) y r ds es reflejada en 
el circuito de fuente despues de la multiplicacion por \/{ji + 1). 

Se propone como problema demostrar que la expresion exacta de la ganancia 
vjv { es 


, l/w« + ')]<!_[«„ + (*,. I R,H + I *,) „ . 

A '- -nr *.[*,, + («„ I i?,n- (610 ' 4 ’ 

Sin embargo, si R x $> R s2 , la ganancia se reduce a la hallada por el analisis directo del 
circuito y dada por (6.9-5). 

La impedancia dc salida Z„ se obticne poniendo v i = 0 y calculando vji a 

z u = -■ || [*„ + (R x II R, 2 )] (6.10-5) 

m 

Esta expresion se reduce a I jg m si \/g m R s . 

Puesto que la corriente cn la puerta cs cero, la impedancia de entrada es 
simplemente Z, = t? f -// r .. Esto se puede hallar directamente por la Figura 6.10-4/?. El 
resultado, despues de un laborioso calculo algcbraico cs 


_ R t + [R, 2 \ + 1/g J] 

i - [/</(/< + D]x m ^ 2 /[> + uX, + w 


( 6 . 10 - 6 ) 


Si R t P R sl y ^, n {R s \ + R s2 ) 1, eslo sc reduce a (6.9-7 a). 
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(a) 



(b) 

Figura 6.10-4. Seguidor de fuente para el Ejemplo 6.10-1: (a) nedibujado en forma simpli- 
ficada en la Figura 6.9-la; (Z?) salida del circuito. equivalente obtenido haciendo uso de la 

reflexion. 


6.11. EL CIRCUITO DIVISOR DE EASE 

El FET puede ser utilizado en un circuito divisor de fase como muestra la Figura 6.11-1. 
Para mayor simplicidad se ban omitido todos los componentes de polarization. Para que el 
circuito de la Figura 6.11-1 funcione como divisor de fase, las dos salidas v ol y v o2 deben ser 
de la misma amplitud y estar desfasadas 180°. Puesto que la corriente de drenaje y la de 
fuente son iguales. 




ANALISIS Y DISENO DE AMPLIFICADORES DE BAJA FRECUENCIA PARA PEQUENA SENAL 321 



Figura 6.11-1. El circuito divisor de fase. 


(6.11-1 a) 


(6.11-16) 


donde 


( 6 . 11 - 2 ) 


Si R s = R d , el circuito actua como divisor de fase. 

Para determinar la ganancia real y la impedancia de salida del divisor de fase, observemos 
que el circuito es identico al de la Figura 6.10-1 con v 2 = v 3 = 0 V y u 1 = v t . Por tanto, de 
los circuitos equivalentes de la Figura 6.10-3 se deduce que 


Oi + Ws + r ds + R d Vi 


(6.11-3o) 


= Mm + m, 

v ° 2 R s + rj(n + i) + R d /(n + i ) Vi 


(6.11-36) 


Como era previsible (6.11-3a) y (6.11-36) tienen magnitudes identicas si R d = R s . 
La impedancia de salida vista desde el drenaje se halla por la Figura 6.10-3a 


Z ol = R d II [r* + (n + 1 )/g 


(6.11 -4a) 


mientras la impedancia de salida vista desde la fuentes es (vease Fig. 6.10-36) 


2*2 = R, 


p + 1 p + 


(6.11-46) 
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Para R d = R s , (j-i + 1 )R S P r ds y n P 1, estas expresiones se reducen a 

(6.11-5a) 
(6.11-56) 

Por tanto Z o2 es usualmente menor que Z ol . 


_ KJL r « + W ^ R 

~ r ds + Oi + 2)R S ~ 5 

^ Rs( r ds + ^ ^ + R s 

r ds + (a* + 2)/? s fi 


6.12. EL AMPLIFICADOR EN CONFIGURACION EN PUERTA COMUN 


El amplificador en configuracion en puerta comun es analogo al de configuration en base 
comun y se utiliza principalmente en altas frecuencias o como conmutador, La Figura 
6*12-1 a es el esquema de este amplificador con todos los elementos de polarization omitidos 
para mayor simplicidad. 

Analicemos el funcionamiento de este circuito hallando un modelo de circuito equivalente. 
La impedancia de entrada se halla reflejando las resistencias del circuito de drenaje en el de 
fuente. La impedancia de entrada resultante R entre los terminates S y G es 


R„ 


1: 


r d S + &d 

H + 1 


( 6 . 12 - 1 ) 


Este resultado se ha obtenido observando que las resistencias del circuito de drenaje, cuando 
se reflejan en el de fuente, resultan divididas por fx + L La Figura 6.12-1/? muestra el modelo 
del circuito de entrada. 




Figura 6.12-1. El amplificador en puerta comun: (a) esquema; (b) circuito equivalente en la 
entrada (fuente); (c) circuito equivalente desde el drenaje. 
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El equivalente de Thevenin de salida se halla reflejando la tension de entrada v [ y la 
resistencia r t en el drenaje mediante la multiplication de cada elemento por pi 4- 1. El 
circuito resultante esta en la Figura 6.12-lc. Por este modelo podemos calcular la ganancia 
del amplificador en configuration en puerta comun. El resultado es 


v_d _ (/* + 1 )R d _ 

+ r ds + {p + \)r i 


( 6 . 12 - 2 ) 


6.13. EL FET DE DOBLE PUERTA 

En esta section estudiamos el funcionamiento del FET de doble puerta como multiplicador 
de dos senates. En la Figura 6.13-la aparece un FET de deplexion de doble puerta y en la 
Figura 6.13-1/? se muestra su simbolo. Como se ve en esta figura, cada puerta puede 
modular la conductividad del canal. En la Figura 6.13-2 se observan las caracteristicas vi del 
FET. La Figura 6.13-2a muestra la variation de la corriente i DS como funcion de i? Gl5 , con 
i? G2S como parametro. En la Figura 6.13-2/? se puede apreciar la caracteristica vi drenaje-fuente 
para v GS2 = 4 V. Si las caracteristicas se redibujan para v G2S = 2 V, la corriente i DS seria 
menor que la mostrada (cuando se mide para los mismos valores de v Gls y v DS ). Notese en la 
Figura 6.13-2/? que la corriente deja de fluir cuando v Gls = V Tl ~ —2 V. Tambien en la 
Figura 6.13-2a, t? G2S = V T2 ^ —IV, lo que demuestra que el FET es un dispositivo de 
deplexion o empobrecimiento. 

Para ver como funciona el FET de doble puerta lo mismo que un multiplicador 
consideremos que v Gls = 0 V, v G2S — 0,5 V y que se aplica una serial pequena en cada 
puerta, como muestra la Figura 6.13-3a. Suponiendo que el FET funciona por encima del 
punto de estrangulamiento, podemos escribir 

*DS = A^GIS’ v g2s) (6.13-1) 



Figura 6.13-1. FET del modo de empobrecimiento NMOS de doble puerta: (a) vista esquematica; 

(b) simbolo de circuito. 
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FIgura 6.13-2. Caracteristicas vi del FET de doble puerta MN81 para T — 25 °C: (a) i DS en 

funcion de u Gls ; (6) i DS en funcion de v DS . 



(4 (b) 

FIgura 6.13-3. FET de doble puerta: (a) circuito multiplicador; (b) transconductancia g m en 

funcion de v G2S . 


puesto que por encima de este punto (en saturacion) la corriente i DS del FET es relativa- 
mente independiente de v DS . Entonces, utilizando el desarrollo en serie de Taylor en torno 
a la tension de reposo, tenemos 






ANALYSIS Y DISENO DE AMPLIFICADORES DE BAJA FRECUENCIA PARA PEQUENA SENAL 325 


Cuando el FET ha de funcionar como multiplicador, se suprimen los tres primeros 
terminos con los circuitos apropiados y se concentra la atencion en el cuarto termino: 


8 2 I 


_dv Gl dv G2 

punto 


K p V gl V 9 2 


Este termino es proporcional al producto de v gl y v g2 . Para determinar el coeficiente K p lo 
expresamos por 


K _ J_ JL 

P dv Q2 \^ y Gls7punlo Q 


Pero, por (6.7-2) g m = SIj3v G1Sy de donde 


fS I 

K ' = \ *T 


G2S/ punto Q 


(6.13-3a) 


(6.13-36) 


La Figura 6.13-36 muestra la variation de g m en funcion de v G2S . La pendiente de esta 
curva en v G2S = 0,5 V es K p « 6 mA/V 2 . 

Por ejemplo, si v gl = 0,5 cos co 1 t y v g2 = 0,5 cos co l t , i DS contiene el termino 

(6 x 10~ 3 )(0,5 cos ajjr)(0,5 cos co 2 t) = 1,5 cos co { t cos a) 2 t mA 


6.14. ESPECSFICACIONES DE LOS FABRSCAWTES 

Las especificaciones que se dan son para el MOSFET de canal n 2N3796. Este FET es un 
dispositivo de empobrecimiento que funciona en la region de enriquecimiento y tambien 
en la de empobrecimiento. Esta clasificado como dispositivo de audiofrecuencia y de baja 
potencia. 

Valores nominales maximos {T a = 25 °C). Los valores nominales maximos son 

V DS = 25 V P D = 200 mW 

V GS = ±10 V 6 jc = 1,14 °C/W 

I DS = 20 mA Tj = 200 °C 

Explicacion de las especificaciones. Las especificaciones de los valores nominales maximos 
definen las tensiones de ruptura, la maxima corriente y la maxima potencia, asi como las 
caracteristicas de degradacion. Son similares a las especificaciones para el transistor 
incluidas en la Seccion 6.6 y se utilizan de la misma manera. 

La Figura 6.14-1 muestra la caracteristica vi de este MOSFET. Esta caracteristica es 
«tipica», es decir, el FET 2N3796 real utilizado puede diferir hasta en un 15 por 100 de la 
caracteristica tipica. Asi pues, a diferencia de las del transistor, las caracteristicas vi se 
pueden utilizar para ajustar el punto Q de reposo. 

La caracteristica de transferencia de la Figura 6.14-2 tambien la dan algunas veces los 
fabricantes. La pendiente inversa de esta curva es la transconductancia g m . 


Tension puerta-fuente v c 
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La Figura 6.14-3 es una caracteristica extremadamente util aunque no necesaria. Muestra 
que en V DS = 10 V, 1 jr ds aumenta linealmente con la corriente [Ec. (6.7-4/?)]. Ademas da 
la variacion de g m con la corriente de drenaje. En la Ecuacion (6.7-3) se ve que g m es 
proporcional a ^Ji dS q- Observese que el producto g m r ds = \i disminuye cuando aumenta la 
corriente de drenaje. Esto se puede ver combinando (6.7-3) y (6.7-4/?) para obtener 


1 

8m* ds r - 

V DQ 


(6.14-1) 



I I>SQ , mA 


Figura 6.14-3. Variacion de los parametros F^ET 
con la corriente de drenaje. 


PROBLEMAS 

En todos los problemas debe acompanar a la solucion un circuito equivalente completo. 

6.1-1. Para el amplificador representado en la E'igura P6.1-1, h { = 2 kfl, h r = 0, h f = 200 y 
1 jh 0 = 10 kll Hallar A iy i 1 /i i y A v = v 2 /v iy donde = i ; r r 


h 



- 1 Figura P 6 . 1 - 1 . 

6.1-2. Los transistores de alta frecuencia suelen estar especificados en terminos de los parametros y , 
definidos por 


h = J'h»| + >\2 V 2 h = y 2l V I + y 22»2 

(a) Dibujar el circuito equivalente similar al de la Figura 6.1-1 b utilizando los parametros y. 

(b) Expresar las definiciones desde los terminales de los parametros ycomo en (6.1-4) a (6.1-7). 
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6.1- 3. Hallar las relaciones mediante las cuales se pueden calcular los parametros y cuando son 

conocidos los parametros h . 

6.1- 4. Los parametros de las redes de dos terminales suelen estar definidos en terminos de las 

derivadas parciales calculadas para el punto de funcionamiento. Para los parametros hibridos 
(6.1-2) y (6.1-3) son 


l> l7 - — V 2 t) l 2T ~~ 7> V 21') 

donde / 1T = f lQ + etc. Desarrollar v lT e i 2T en series de Taylor con dos variables alrededor 
del punto de trabajo I lQ , V {Q \ despreciar los terminos de orden mas elevado y hallar la 
definition de los parametros h en terminos de las derivadas parciales de las funciones V e /. 

6.2- 1. Calcular h oe y h ie en I CQ = 1 y 5 mA, V CEQ = 10 V para el transistor npn de silicio 2N3904 

cuyas caracteristicas se dan en el Apendice C. 

6.2- 2. Dibujar dos circuitos que se puedan utilizar para medir cada uno de los parametros k 

Sugerencia: Referirse a la Figura 6.1-1/? y recordar que se puede obtener un cortocircuito de c.a. 
utilizando un condensador que tenga una reactancia muy pequena a la frecuencia que se utiliza. 

6.2- 3. Para el transistor de silicio de la Figura P6.2-3, h fe = 100 y h re = h oe = 0. Hallar /z ie , A n Z 0 Z 0 . 



r. = 2 kQ 
R x = 3,5 kH 
R 2 = 20 kfi 
R c = 1,5 kn 
R c = 500 n 
R l = 1,5 kH 


FSgyra P®.2-3. 


6.2-4. Para el transistor de la Figura P6.2-4, h ie = 1 kQ, h re = 10 h oe = 10 y h fe = 50. 

(a) Suponer que R b P h ie . Representar A { — iji . en funcion de R L . 

(b) Suponer que h re = h oe = 0. Representar A { en funcion de R L en los mismos ejes de la parte 
(a). Comparar los resultados de (a) y (/?). 

(c) Repetir las partes (a) y (6) para Z v 

(d) Repetir las partes (a) y (6) para Z 0 . 



Figura P6.2-4. 
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6.2-5. Para el transistor de la Figura P6.2-5, h re = h oe = 0 y 50 < h fe < 150. Calcular los margenes 
previsibles de A { y Z r 



100 n 


Figura P6.2-5. 


6.2-6. Hallar la ganancia de tension en la Figura P6.2-6 A v — vjv i y Z v Suponer que h fe = 100 y 


A = A = 0. 



Figura P6.2-®. 


6.2-7. En el circuito de la Figura P6.2-7 hallar (a) A t - = iji i y (b) la maxima excursion simetrica 
posible de i L . 



Figura P6.2-7. 
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6.2- 8. Repetir el problema de diseno del Ejemplo 6.2-3 para obtener la mayor ganancia de corriente 

posible. 

6.3- 1. («) Hallar los cuatro parametros hibridos de la configuracion en base comun en funcion de los 

cuatro parametros hibridos de la configuracion en emisor comun suslituyendo i e — i c por i h 
y v cb + v be P or v ce en ^ as ecuaciones en emisor comun y hallando v hl , e i c en funcion de i v y v cb . 
(b) Demostrar que si < ' y K- < i 




h 


fi> 


1 + V- 


1 + h fe 





1 + h 


A 


hj'u- \ 

' + h t J 


6.3- 2. UtiJizando las ecuaciones de Ebers-Moll (2.2-14) y los resultados del Problema 6.1-4 calcular 

h i„ y h „t,- 

6.3- 3. (a) Hallar los parametros hibridos de la configuracion en base comun para el transistor del 

Problema 6.2-4. 

(/?) Utilizar estos parametros en el circuito de la Figura 6.3-4 para hallar A t , A tt , Z i y Z a . 

6.3- 4. Un transistor tiene h fv = 10, h oe = 0,1 mS a 1 mA y h rb = 0. Disenar un amplificador en 

configuracion en base comun como el de la Figura 6.3-4*7 para la maxima ganancia de tension 
si r { = 50 O y R tr — 10 kO. 

6.4- 1. Para el circuito de la Figura P6.4-1 hallar h u „ A tr Z, y Z it . 



h fc = 100 

Kc - Kc = o 
r. t = 500 a 
R h = 100 kn 
R c - \ kQ 
R, = 1 kQ 


Figura P6.4-1. 


6.4-2. Para el circuito de la Figura P6.4-2 representar (< 7 ) A v en funcion de /*- para 0 < r f < 00 {R h = 
= 1 kO), (b) A v en funcion de R L para 0 < R L < 00 (r f = l kO), (c) Z, en funcion de R L para 
0 < R f < 00 y (d) Z a en funcion de r i para 0 < r- t < 00 . 



Z f 


z 4 


Figura P6.4-2. 
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6.4- 3. En el Ejemplo 6.4-2 demostrar que la maxima R c para una excursion de crest a de 4 V es 75 Q. 

6.4- 4. En un circuito seguidor de emisor sc utiliza un transistor npn de silicio con I lQ = I mA, 

Yceq - 5 V. En este punto Q y ii ih = 42 Q y h fh = -0,96. En estc circuito t\ = 10 kQ, 
R h = 100 kQ y R v = /?, = ! kQ. Hallar A r , 7. 0 y Z, 

6.4- 5. En el circuito de la Figura 6.4-1 I a sean R { = 10 kQ, R 2 = 20 kQ, /?, = 100 kQ, K ( . ( . — 20 V, 

R e = 1 kQ, = 600 Q y h fv = h y , = 50. 

(a) Calcular Z in . 

(b) Determinar el circuito Thevenin equivalentc en y R r l 

6.4- 6. En el circuito de la Figura P6.4-6 hallar A s y Z ( . 


20 V 



Figura P6.4-6. 


6.4- 7. Hallar el circuito Thevenin equivalentc cn v t , cn Ja Figura P6.4-6. 

6.4- 8. Calcular Z Ml y Z o2 en la Figura 6.4-10. Comparar utilizando \h fb R e \ = R t ,. 

6.4- 9. En el circuito dc la F'igura P6.4-9 hallar (a) R n , R 2] , R [2 y R 22 para que u, pueda 

experimentar la maxima excursion y ( b ) vji- r 



Figura P6.4-9. 


6.7-1. Dos MOSF'ET identicos estan conectados en paralelo como en la Figura P6.7-I. Hallar cl 
MOSE'ET equivalente. 
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Figura P6.7-1. 


6.8-1. El MOSFET de la Figura P6.8-1 esta polarizado de modo que I DS q = 2 mA. 

(a) Calcular Vgsq y £ m suponiendo que k tl — 1 mA/K 2 . 

(b) Si r ds = 20 kO, calcular la ganancia de tension vjv r 



Figura P6.8-1. 


6.8- 2. (a) Calcular la ganancia de tension vjv { del circuito del Problema 4.5-3 suponiendo r ds = 30 kQ. 

(b) Hallar Z,- y Z G . 

6.8- 3. Disenar el amplificador MOSFET de la Figura P6.8-3 de modo que tenga una ganancia 

de 10. Suponer V GSQ = 3 V, V DSQ - 4 V, ] DSQ = 5 mA, r ds = 20 kQ y k n = 2 mA/V 2 . 


o 24 V 


(0 kn C -* oo 

A/W-)|- 


•o 


C -* oo 

- -K--- 


io kn, 
;c - oo 



+ 

0 , 


Figura P6.8-3. 


6.8-4. En el Ejemplo 6.8-1 se utiliza el MOSFET que tiene las variaciones mas desfavorables de los 
parametros indicados en la Figura 4.5-4, donde V DD = 20 V, R L = 5 kO, R f = 1 MO y 
r ds = 20 kO. Calcular la variacion de la ganancia de tension v ds /v- r 
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6 . 9 - 1 . (a) Calcular la ganancia de tension A' v para el circuito del Problema 4.5-4. 

(6) Hallar Z,- y Z 0 . 

6 . 10 - 1 . (a) Hallar el circuito Thevenin equivalente en v 0 para el seguidor de fuente del Problema 4.5-4. 

(b) Hallar Z f . 

6 . 10 - 2. Disenar un seguidor de fuente utilizando el circuito de la Figura P6.10-2. Se utilizara un 

JFET 2N4223 (vease Apendice C). La ganancia debe ser mayor que 0,8. Hallar R v R s[ y R s2 . 


? 20 V 



Figura P6.10-2. 


6 . 10 - 3. Verificar las ecuaciones (6.10-4), (6.10-5) y (6.10-6). 

6 . 11 - 1 . (a) Repetir el Problema 6.8-1 con el condensador de desacoplo de la resistencia de fuente 

suprimido. {b) Hallar la resistencia Thevenin en v L y (c) en la resistencia de fuente de 500 Q. 

6 . 11 - 2 . (a) Hallar el circuito Thevenin equivalente de v L en el Problema 6.8-3 si el condensador de 

desacoplo de la resistencia de fuente se ha suprimido. (Utilizar R d — 3 kQ, y /?, = 1 kil) 
(b) Hallar el circuito Thevenin equivalente a traves de R s si se ha suprimido el condensador 
de desacoplo de la resistencia de fuente. 

6 . 11 - 3. En la Figura P6.11-3 se debe utilizar como divisor de fase el MOSFET que tiene los valores 

de los parametros en el caso mas desfavorable con las variaciones de la Figura 4.5-4. 
Suponer r ds = 30 k(2, R L 4- = 10 kQ. y V cc = 20 V. 
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(a) Determinar las variaciones de las ganancias de tension v 0 Jv i y i? b2 /u.. 

(h) Determinar las variaciones de las impedancias de Thevenin desde v nl y v o2 . 

6.12-1. La caracteristica vi del ampliftcador en configuracion de puerta comun represenlado en la 
Figura P6.I2-1 viene dada aproximadamente por 

'as = U + v as) 2 * 10 * 

(а) Representar las caracteristicas. 

(б) Hallar graficamcnte el punto Q. 

(r) Caicular 

{(1) Siendo r ds = 10 kQ, caicular 

(c) Determinar Z 0 y la ganancia vjv^ 
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Figura P 6 . 12 - 1 . 


6.12-2. En el circuito de la Figura P6.12-2 ambos FET tienen g m , /l y r ds identicas. Caicular (a) i, en 
funcion de v x y v 2 , (/>) v ol , u ol y v oi> y (c) la resistencia de salida en los terminales S 2 S' 2 . 



6.13-1. Caicular R t en la Figura 6.13-3 para obtener el punto Q: /, 
Vgisq = 0 V y V 02 SQ = 0,5 V. 


dsq — 10 in A, V o.vy 


-15 V, 




Circuitos con varios 
transistores 


CAPITULO 

7 


Los disenadores de circuitos que antes de la implantation de los circuitos integrados (Cl) 
necesitaban un amplificador tenian que disenarlo utilizando transistores, resistencias, 
condensadores, etc., discretos. Con el advenimiento del circuito integrado esto ya no es 
necesario. Ahora se fabrican amplificadores completos en una sola pastilla o chip de una 
gran variedad de caracteristicas. Estos se denominan amplificadores operacionales y 
abreviadamente se les llama operacionales; hoy en dia la practica de la ingenieria impone 
su uso siempre que sea posible a causa de sus ventajas y pequeiio tamano, bajo consumo 
de potencia y alta fiabilidad. 

La mayoria de los operacionales son basicamente lo mismo. Se componen de una 
etapa de entrada con amplificador diferencial seguida por una o mas etapas de amplifica¬ 
dores de alta ganancia que a su vez excitan algun tipo de etapa de salida. En este capitulo 
analizaremos estos circuitos individuates y estudiaremos sus propiedades fundamentales. 


7.1. EL AMPLIFICADOR DIFERENCIAL 


El amplificador diferencial es un circuito versatil que sirve como etapa de entrada para la 
mayoria de los amplificadores operacionales y tambien encuentra su aplicacion en circuitos 
integrados tan diversos como el comparador (Sec. 15.3) y la puerta logica acoplada por 
emisor (Sec. 12.3). 

En la Figura 7.1-1 esta representada la configuration basica. El esquema indica que el 
circuito tiene dos entradas, v l y v 2 , y tres salidas, v ol , v o2 y v ol — v o2 . La importancia del 
amplificador diferencial estriba en el hecho de que las salidas son proporcionales a la 
diferencia entre las dos senates de entrada, como vamos a ver. Asi pues, el circuito se puede 
utilizar para amplificar la diferencia entre las dos entradas o amplificar una sola entrada 
conectando simplemente a masa la otra. Las caracteristicas que distinguen las diversas 
salidas seran estudiadas en la exposition que sigue. 
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F6gur2 7.1-1. Amplificador diferencial basico 


El amplificador diferencial que vamos a analizar en esta seccion se supone que esta 
fabricado en una pastilla o chip de CL Cuando este es el caso, podemos suponer que los 
transistores T x y T 2 son identicos y, por tanto, que existe una simetria perfecta entre ambas 
mitades del circuito. En la Seccion 7.4 analizaremos el funcionamiento del circuito cuando 
los transistores difieren ligeramente. 

Senates en las configuraciones de modo comun y de modo diferencial. Como el amplificador 
diferencial se utiliza mas comunmente para amplificar la diferencia entre las dos senales de 
entrada, es adecuado expresar las entradas como sigue, de manera que resalte este hecho. 
Llamemos v d a la diferencia entre las tensiones de entrada, por lo que 

v d = v 2 - v t (7.1-la) 

Esta es la tension de entrada de modo diferencial . Para completar necesitamos un termino 
que designe el valor medio de las tensiones de entrada, que llamaremos v a . Resulta 
comodo definir esta tension por 


v 2 + v l 




2 


(7.1-16) 
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Puesto que v a es el promedio de las dos tensiones de entrada, se le denomina tension de 
entrada de modo comun . 

Resolviendo ahora (7.1-la) y (7.1-16) hallamos v l y v 2 como funcion de v d y v a . El 
resultado es 


V 2 = v a + y (7.1-2 a) 

y », = v a - V j (7.1-26) 

Por estas expresiones vemos que las tensiones de entrada pueden ser expresadas en 
funcion de una tension de entrada de modo comun y una tension de entrada de modo 
diferencial. La interpretation grafica de estas definiciones esta representada en la Fi- 
gura 7,1-2. 

En las aplicaciones usuales del amplificador diferencial, la entrada de modo diferencial 
es la senal deseada que se amplifica mientras la entrada de modo comun debe ser 
suprimida o rechazada y, por tanto, no es amplificada. Las definiciones anteriores nos 
permiten analizar directamente el circuito en funcion de estas entradas de modo comun y 
de modo diferencial y concentrarnos en los parametros importantes del amplificador 
diferencial. Para fines de ensayo podemos calcular facilmente senales de entrada que son 
totalmente de modo comun o totalmente de modo diferencial. Por ejemplo, si v } = — v 2 , 
la entrada de modo comun es cero, mientras que la entrada de modo diferencial es 
v d = 2 v 2 = — 2v v Por otra parte, si v x = v 2 la entrada de modo diferencial es cero 
y la entrada de modo comun v a = v l = v 2 . 

Analisis del punto de reposo Q . Cuando estudiabamos los amplificadores de una sola 
etapa vimos que la recta de carga (de c.a. o c.c.) definia completamente la curva de 
funcionamiento del circuito de colector dentro de los limites de variacion de la serial de 
entrada. Esta curva se mantiene como linea recta cuando el circuito contiene solamente 
resistencias y fuentes de tension. Ahora estamos en una situacion diferente; tenemos dos 
senales de entrada. Cada transistor funcionara dentro de una region de las caracteristicas 
del colector a la que corresponden valores maximo y minimo de las dos senales de 
entrada. En esta seccion determinaremos las fronteras de la region de funcionamiento; esto 
nos conducira a expresiones que se pueden utilizar para asegurar que estas fronteras 
proporcionan un funcionamiento lineal en el margen previsible de variacion de las senales 
de entrada. El analisis se realiza mejor en funcion de las entradas de modo diferencial y de 
modo comun definidas en el apartado anterior. 


v d 0)/2 v d (t)/2 

< —*—* 1 /—*—> 




y 2 W 


V.U) = 


»,W + V 2 (t) 


2 


Flgura 7.1-2. Descomposicion de las tensiones de 
entrada. 
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Usualmente, cuando deseamos determinar el punto Q de un amplificador, ajustamos a 
cero la serial de entrada. Para el amplificador diferencial es apropiado partir del analisis 
del punto Q suponiendo que la entrada de modo diferencial es cero. Esto se consigue 
haciendo simplemente que las dos entradas sean iguales; entonces, por (7.1-16), tenemos 
v a = v 1 = v 2 . Con este supuesto comenzamos observando que, gracias a la simetria del 
circuito, podemos separar los emisores, intercalando una resistencia 2 R e en cada rama de 
emisor, como muestra la Figura 7.1-3. Aplicando la segunda ley de Kirchhoff al circuito 
original de la Figura 7.1-1 podemos ver que la tension de emisor no ha cambiado. En efecto 


V E1 ~ V E2 ~ (*£1 + *E2)^e — F ££ (7.1-3) 

Cuando v 1 = v 2 , tendremos nuevamente, gracias a la simetria, i El = i E2 = i E > por lo que 
(7.1-3) se simplifica y queda 


= ^E2 - i E (2R e ) - V EE (7.1-4) 

Esta tension es justamente la misma que la tension de emisor hallada en el circuito 

separado de la Figura 7.1-3. 

La ecuacion de la recta de carga, que es valida cuando v a = u 1 = v 2 , se halla aplicando 
la ley de Kirchhoff de tensiones en el bucle colector-emisor de la Figura 7.1-3: 

»CE - Vcc - icK - i E {2R e ) + Vee « Vcc + Vee ~ i c (K + ™ e ) (7-1-5) 

La corriente de emisor (y, por tanto, la corriente de colector) se halla aplicando la ley de 

Kirchhoff de tensiones al bucle base-emisor 


V a F V BE F ^E^-Re) ~ ^EE 


(7.1 -6a) 



Figura 7.1-3. Circuito equivalente para cualquiera 
de los transistores T x o T 2 cuando v x = v 2 = v a . 
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Como i B — i E /{h fe + 1), i E « / c y v BE = 0,7 V, la Ecuacion (7.1-6a) se simplifica y queda 


2R e + **/(A f£ 4- 1) 


(7.1-66) 


En la obtencion de (7.1-6) hemos despreciado el efecto de h ie y considerando que v BE es 
constante. En este caso, la aproximacion es excelente, puesto que la impedancia h ie 
reflejada en el emisor en la Figura 7.1-3 es h ie (h fe + 1). Esta impedancia esta en serie con 
2 j R e , que es una resistencia mucho mayor en la practica. 

La ecuacion de la recta de carga (7.1-5) esta representada en la Figura 7.1-4. Como solo 
esta presente la entrada de modo comun, la llamaremos recta de carga de modo comun . 
Aqui, Q es el punto estatico o de reposo obtenido (7.1-46) ajustando a cero la entrada de 
modo comun v a . Los puntos marcados Q mix y Q m[n representan los puntos de trabajo 
obtenidos cuando la entrada de modo comun v a varia desde su valor mas positivo V a mix 
hasta su valor mas negativo min con la entrada de modo diferencial igual a cero. Hay que 
senalar que se aplica la misma recta de carga a cada transistor, puesto que la corriente de 
colector de cada uno es la misma en tanto que las tensiones de entrada seran identicas y la 
tension de salida v ol — v o2 , entre los colectores, sera cero independientemente del valor de 
v a en tanto que = v 2 - Las tensiones individuates de colector v o1 y v o2 variaran, sin 
embargo, con las variaciones de v a . Seguidamente determinaremos la extension de esta 
variacion. 

Lo que acabamos de exponer determina la region de funcionamiento cuando la 
entrada de modo diferencial es cero. Debemos determinar el efecto de una entrada no nula 
de modo diferencial. Por tanto, sea v 2 = —v x = vj 2. En este caso la entrada de modo 
comun es nula y el punto estatico o de reposo es el punto Q representado en la Figu- 
ra 7.1-4. Volviendo al circuito de la Figura 7.1-1 y poniendo v 2 = v d /2 y v x = —vJ2, vemos 
que, cuando v 2 aumenta, tambien aumenta la corriente de emisor i E2 y cuando v x disminuye, 
tambien disminuye la corriente / £1 . Si las variaciones de v x y v 2 no son excesivas, el 



Figura 7.1 -4. Recta de carga de modo comun para el circuito de la 
Figura 7.1-3 en que se muestra el punto Q cuando v a = 0 y la variacion 
del punto Q cuando v a varia desde V a mix a V a min . 
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aumento de i E2 es igual a la diminution de i El y, por tanto, no habra variacion de la 
corriente i El -f i E2 que circula por R e . Asi pues, la tension de emisor v El = v E2 se mantiene 
fija cuando se aplica la serial de modo diferencial. Pero, puesto que i El e i E2 estan 
variando, v CEi y v CE2 deben variar tambien de modo tal que 

At>c£i “ ~ R c Ai c i 

o sea, utilizando la notation para pequena senal, 



»ce 1 = 

-Kid 

(7.1 -la) 

y 

^ V CE2 = 

— R c A; C2 


0 

V ce2 = 


(7.1-76) 


Las Ecuaciones (7.1-7) son las correspondientes a la recta de carga de modo diferencial del 
amplificador diferencial y la pendiente de estas rectas de carga es — 1 /R c . 

La combination de las rectas de carga de modo diferencial y de modo comun define la 
region de funcionamiento de cada transistor. Como cada senal de entrada tendra, en 
general, presentes ambas componentes, podemos establecer los confines de la region de 
funcionamiento si conocemos los valores maximo y minimo de las senales o de sus 
componentes de modo diferencial y de modo comun, respectivamente. Esto se aclara en el 
ejemplo siguiente. 


- EJEMPLO 7.1-1 - 

En el circuito de la Figura 7.1-1, V cc = V EE = 10 V, R b = 0 ft, R e = 900 ft, 
R c — 200 ft y el margen de entrada de modo comun es —7 V < v a ^ +7 V. Hallar 
las maximas variaciones de corriente permisibles f ci e i C2 debidas a la senal de modo 
diferencial para que el funcionamiento sea lineal. 

Solucidn 

Utilizando (7.1-5) trazamos la recta de carga de modo comun como se muestra en la 
Figura 7.1-5. Utilizando (7.1-66) podemos determinar los puntos Q x (v a = +7 V) y 
Q 2 ( v a = —7 V); estos representan los puntos de trabajo extremos de modo comun. 
En la condition mas desfavorable, estas entradas funcionan con una de las tensiones 
de modo comun v a = +7 V. De aqui que, para determinar la maxima variacion de 
corriente permisible debida a v dJ tracemos las rectas de carga de modo diferencial 
(7.1-7) en la Figura 7.1-5 de modo que corten a la recta de carga de modo comun en 
los puntos Q l y Q 2 . El caso mas desfavorable ocurre en Q 2 , donde la variacion de 
corriente debida a v d debe ser menor que 1.3 mA para evitar el bloqueo o corte. Si la 
serial de entrada de modo diferencial esta restringida a valores que mantienen la 
variacion de la corriente de colector dentro de +1.3 mA, la region de trabajo de los 
dos transistores es la superficie sombreada en la Figura 7.1-5. En general, ambos 
transistores funcionaran en puntos diferentes para un par arbitrario de tensiones de 
entrada; sin embargo, su variacion maxima debe estar dentro de la region de 
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funcionamiento. La tension de entrada u d necesaria para producir esta variacion de 
la corriente esta determinada en la exposition que sigue: 

/ c , mA 


Recta de carga 



+ 2 R 


-1 

2000 Q 


Recta de carga de 
modo diferencial 


Recta de carga 
modo diferencial; 

i r 

-pendiente =-=-- 

y R r 200 n 


—1,3 mA 


2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 

Figure 7.1 -5= Rectas de carga para el Ejemplo 7.1-1. 


V CE ’ V 


Ara&lisis en pequena senal. Ahora que hemos determinado las condiciones necesarias para 
que el funcionamiento sea lineal concentremos nuestra atencion en el funcionamiento en 
pequena senal del amplificador diferencial A este fin dibujamos el circuito equivalente de 
pequena senal en que todos los componentes estan reflejados en el emisor. El resultado 
esta representado en la Figura 7.1-6. 

En la Figura 7.1-6a, si hemos ajustado v d = 0, se ve facilmente que como consecuencia 
de la simetria i el = i e2 . Haremos uso de esto para determinar i el e i eZ utilizando el 
principio de superposition. Para ello primero ajustaremos v d = 0 y determinaremos la 
corriente media de emisor, o de modo comun, 4i — i e z = 4- Ajustaremos v a = 0 y 
determinaremos la corriente de emisor de modo diferencial i e2 = — 4i = 4- 

En la Figura 7A-la esta representado el circuito de la Figura 7.1-6a cuando v d = 0. 
Puesto que la corriente que circula en R e es 2 i a , la tension de emisor v e = 2R e i a . Lo mismo 
que antes, a causa de la simetria, podemos separar R e en dos resistencias en paralelo (cada 
una igual a 2 R e ) y partir el circuito en dos mitades para obtener el circuito equivalente 
reducido de la Figura 7.1-76. Se ve que la tension de emisor v e es exactamente la misma en 
este circuito reducido que en el circuito de la Figura lA-la. Utilizando la Figura 7.1-76 
hallamos la corriente de modo comun 4- 


a 


2R e + h ib + RJ{h fc + 1) 


i, 


(7.1-8) 
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R„ Rb 


h f . + 1 h i b h ib h fe + l 



(b) 


Figura 7.1-6. Amplificador diferencial, en pequena serial: (a) su circuito de 
entrada equivalente con todos los componentes reflejados en el emisor; ( b ) 
circuito de salida equivalente en pequena serial. 



Figura 7.1-7. Circuitos equivalentes de emisor utilizados para calcular la corriente de emisor 
i e2 , i = i a ± i d : (a) circuito utilizado para calcular la corriente de emisor de modo comun i a \ (b) 
circuito equivalente reducido; (c) circuito utilizado para calcular la corriente de modo diferencial i d ] 

(i d ) circuito equivalente reducido. 
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La Figura lA-lc es el circuito equivalente de la Figura 7.1-6a cuando v a = 0. A causa 
de las polaridades de las dos fuentes, v e = 0. Por consiguiente, este circuito puede ser 
reducido al representado en la Figura lA-ld. La corriente i d es 


hib + Rjih/e + 1 ) 


(7.1-9) 


En el Ejemplo 7.1-1 esta corriente de modo diferencial era forzosamente menor que 
1,3 mA. Conociendo h ib R b y h fe podemos hallar la maxima tension de serial diferencial v d . 
Aplicando el teorenla de superposition combinamos (7.1-8) y (7.1-9). Esto da 


(7.1-10a) 
(7.1-106) 


Utilizando el circuito equivalente de salida representado en la Figura 7.1-66 y 
suponiendo i c ^ i e , podemos determinar facilmente v oU v o2 y v oi — v 0l \ 


V a 


vJ2 


2R e + h ib + R b l(h fe + 

1) h ib + 

Rb/(hfe + 

1) 

Va 

I 

vJ2 


2R e + h ib + RJ(hj e + 

1) h ib + 

Rb/(hf e + 

T) 


hi.b + R-b/(hfe + 1) d 2 R + h ib Rj{h fe F 1) 


» 0 (7.1-1 la) 


hib + Rb/(hfe + 1) d 2R e + h ib + RJ{hfe + 1) 


hib + Rb/(hfe + 1 ) 


^ (7.1-116) 


(7.1-12) 


La Ecuacion (7.1-12) muestra claramente que v ol — v o2 es directamente proporcional a la 
tension de entrada de modo diferencial v d = v 2 — v v Las salidas v 0l y v o2 son tambien 
proporcionales a la tension de modo diferencial, pero contienen un termino proporcional a 
la tension de entrada de modo comun v a = (v l + v 2 )/2. En el amplificador diferencial ideal 
la salida solo es proporcional a v d . Asi, si hay que tomar la salida entre uno de los 
colectores y masa, el amplificador deja de ser ideal. En la siguiente seccion se describe un 
factor de calidad que proporciona la medida de la desviacion con respecto al ideal. 


7.2. RELACION DE RECHAZO DE MODO COMUN 

Utilizando (7.1-11) podemos escribir las tensiones de salida v ol y v o2 como sigue 

v oi = A d v d — A a v a 

y v 0 2 = -A d v d - A a v tt 


(1.2-la) 
(1.2-lb) 
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donde A d , ganancia de modo diferencial , es 


A d 


RJ2 

hib + Rb/ftfe + 1 ) 


y A d , ganancia de modo comun , es 


A a = 




4 - R b /{hf e + 1 ) 


(7.2-lc) 


(7.2 Ad) 


En un amplificador diferencial ideal la tension de salida es proporcional a v d y no depende 
de la tension de modo comun v a . Segun esto, en un amplificador diferencial ideal A a = 0. 
Esta condition no se puede cumplir en la practica, ya que para que A a = 0, R e tendria que 
ser infinita. Con el fin de medir la desviacion con respecto al ideal, se utiliza una cantidad 
denominada razon de rechazo de modo comun (RRMC, en ingles CMRR). Se define como 
la relacion entre la ganancia de modo diferencial y la ganancia de modo comun 


RRMC = ^ 
A a 


Cuando se utilizan (7.2-lc) y (7.2- id) la RRMC se convierte en 


RRMC = 


2R e + h ib + RJh/e 
2(h ib + RJh fe ) 


(7.2-2 a) 


(7.2-26) 


Asi, tal como ocurre realmente en la practica, 2 R e » h ib + RJh fe , entonces 


RRMC 


Re 

^ib Rbfhfe 


(7.2-2c) 


Para poner de manifesto la utilidad de la RRMC consideremos que v 2 = 10,5 mV y 
v l = 9,5 mV. Entonces v a = 10 mV y v d = 1 mV, por lo que vjv d = 10. La tension de 
salida v 0l se puede escribir, de (7.2-la), 


v oi = A d v d [ 1 - 


A a v t 

A a v, 


A d v d 


1 - 


V al»d \ 

RRMC/ 


(7.2-3) 


Asi, para que v ol sea proporcional a v d , la RRMC debe ser mucho mayor que 10. En 
general, vemos que la RRMC debe ser elegida de modo que 


RRMC » - 
v d 


(7.2-4) 


para que la tension de salida sea proporcional a v d . 
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-EJEMPLO 7.2-1 - 

En e] Ejemplo 7.1-1 la tension de modo comun es l mV. (a) Hallar la relacion de 
rechazo de modo comun. Suponer 

hfel — hfe 2 — 100 

(. b ) Hallar la serial de modo diferencial para que la salida diferencial sea por Jo 
menos 100 veces mayor que la salida de modo comun. 

Solucidn 

(a) Para calcular A a y A d , primero debemos calcular h ib = V T jI EQl = E r // £<22 * 
Refiriendonos a la Figura 7.1-3 y despreciando la variation de corriente producida 
por la tension de modo comun v a , tenemos (puesto que R b = 0) 


Iro — 


V ee - 0,7 9,3 


= 5,17 mA 


Luego 
De (7.2-Id) 


h ih = ^ = 


V T 25 x 10' 


5,17 x 10" 


y de (7.2- lc) 


Asi pues, 


A ° (2)(900) + 4,8 * 0,11 


v ol = +20,8^ - 0,1 ly a 


La relacion de rechazo de modo comun es 

RRMC = ^ = 189 « 45 dB 

A o 

Los amplificadores diferenciales (operacionales) existentes en el mercado tienen 
vaiores nominales de RRMC comprendidos tipicamente entre 80 y 100 dB. Para un 
buen funcionamiento del amplificador diferencial 


** RRMC 189 

(■ b ) Si v a = 1 mV y v d tiene que ser por lo menos 100t> a , se debe tener 

v A ^ % 0,53 mV 


Si v d es menor que 0,53 mV, la discrepancia con respecto a una serial diferencial pura 
en la salida sera mayor del 1 por 100. 
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7.3. AMPLIFICADOR DIFERENCIAL. CON FUENTE DE CORRIENTi CONSTANT! 

Para hallar el valor maximo de la RRMC consideremos (7.2-2c). Puesto que h ib = V T jI EQ> 
se puede escribir (7.2-2c) en la forma siguiente 


RRMC = 


Re 

IEQ + RJhfe 


Si RJhf, es pequena, tendremos 


(7.3-la) 


RRMC = (7.3-16) 

V T 

Asi pues, unicamente se puede aumentar la RRMC aumentando RJ E q , que es la caida de 
tension en R e . Este proceso resulta limitado por la disipacion de potencia en R e , la tension 
disponible de la fuente de alimentacion, etc. 

Los amplificadores diferenciales que se utilizan en la practica suelen tener una fuente 
de corriente constante en lugar de R e como muestra la Figura 7.3-1. En este circuito el 
transistor T 3 actua como una fuente de corriente constante que proporciona la corriente 
estatica necesaria y una impedancia muy alta l/h ob3 vista desde el colector. Esta es la 
impedancia que sustituye a R e en (7.2-2c). Por ejemplo, 1 /h ob3 es tipicamente 500 kQ e I CQ3 
casi igual a 0,5 mA. De (7.3-1 Z?) vemos que se puede obtener una RRMC ~ 10 000 usando 
un circuito similar al mostrado en la Figura 7.3-1. En cambio, considerando el circuito 



Figura 7.3-1. Amplificador di- 
ferencial con fuente de corriente 
constante. 
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basico de la Figura 7.1-1 con R e = 500 k I E = 0,5 mA, ^E£ tendria que ser 250 V y la 
potencia disipada en R e seria 125 mW, que son valores no razonables para unCI. 


Funcionamiento en reposo. La corriente de reposo sin serial, llamada tambien estatica I CQ3 
suministrada por T 3 es 


I CQ3 


^EE — 


BB 


0,7 




(7*3-2) 


y es constante mientras T 3 no este saturado. En la Figura 2.2-6 vemos que, para que se 
mantenga en la region lineal, es necesario que 


v ce > 


Vt 


2,2 + In 



En un transistor tipico h fe = 100 y h fc = 0,01 por lo que v CE > 285 mV. Para que el 
funcionamiento sea lineal hay que prever un margen de seguridad y ajustar v CEQ3 ^ 0,35 V. 

Es importante notar que cuando se emplea una fuente de corriente constante, como en 
la Figura 7.3-1, la suma de las corrientes de emisor i El e i E2 es igual a la corriente de 
colector constante i C3 = I CQ3 : 


1 ei + ; £2 — 7 C q 3 — cte (7.3-3) 

Recta de carga de modo comun. La recta de carga de modo comun describe la varia¬ 
tion de la corriente de colector i ci en funcion de v CE1 (i C2 en funcion de v CE2 ) cuando 
v i = v 2 = v a - Si nos referimos a la Figura 7.3-1 podemos ver que cuando iq = v 2 = v ai 
entonces por simetria, i cl = i C2 . Usando 7.3-3 y teniendo presente que en este caso 
hi = *B 2 - tenemos 

z ci = ici ~ 2 ^cQ 2 = tie 

De aqui se deduce que la recta de carga de modo comun para 7\ y T 2 es una linea 
horizontal. 

La extension de la recta de carga, que es la variation de v CE i (y v CE2 ) en funcion de la 
tension de entrada tq = v 2 = v a , puede obtenerse mediante la ley de Kirchhoff de 
tensiones aplicada al circuito mostrado en la Figura 7.3-1: 

V Cl = L cc — RJcQI y V El — v a ~ RJbQI “ 0>7 

Entonces 

R I 

v cei = v ci ~ v ei — Vcc — RJcqi ~~ v a + ^,7 + b (7.3-4a) 

rife 


De forma similar, se puede ver que 


V CE 2 


fee 


RJcqi 


v a + 0,7 + 


RJcqi 

hf e 


(7.3-46) 
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De este modo, v CEl y v CE2 varian directamente con la serial de modo comun, v a . 

La variacion positiva de la tension de modo comun debe ser restringida para que 
Vcei ^ 0,35 V y v CE2 > 0,35 V, y la variacion negativa no debe causar la saturacion de r 3 , 
es decir, v CE3 ^ 0,35 V. Para asegurar que v CEl (y v CE2 ) > 0,35 V se resuelve (7.3-4) para v a . 
Dado que* 


= Vcc - RJcq 1.2 - »«1.2 + 0,7 + (7.3-5 a) 

n fe 

Haciendo u C£u2 = 0,35 V se tiene: 

K < Fee - - ^J/c Q i.2 = 0,35 (7.3-56) 

Para asegurar que T 3 no se satura nos referimos a la Figura 7.3-1 y escribimos la ley de 
Kirchhoff de tensiones partiendo de tq, atravesando la base y el emisor de 7\, continuando 
por el colector y el emisor de r 3 , atravesando la union emisor-base de T 3 y finalizando con 
la tension de base - V BB . El resultado es: 

v i = v a = b CQi + 0,7 + v CE 3 ~ 0,7 — V BB 

h fe 

Para evitar la saturacion v CE3 ^ 0,35 V; de aqui 

^ R + 0,35 - V BB (7.3-6) 

h fe 

Las Ecuaciones (7.3-5/?) y (7.3-6) definen los limites superior e inferior de v a . Puesto que v a 
puede ser positiva o negativa V C c [vease (7.3-5/?)] debe tomar un valor suficientemente alto 
como para asegurar que v a pueda alcanzar su maximo valor positivo, es decir, V a , y Vbb 
[vease (7.3-6)] debe escogerse adecuadamente para que v a pueda, a su vez, alcanzar su 
maximo valor negativo, que con frecuencia, es igual a — V a . 

Recta de carga de modo diferenclal. Cuando consideramos la entrada de modo comun 
v a = v l = v 2 , una variacion en v a producia una variacion proporcional en t? C3 . Esto se 
deduce de la Figura 7.3-1, donde 

^ C 3 = V l — RJbqi ~~ Vbei 

Puesto que I BQl y V BEl (= 0,7 V) son constantes y v i = v a , los cambios en i? C3 son 
debidos a cambios en la serial de modo comun. 

En el modo diferencial, t? C3 es constante. Esto puede deducirse de la Figura 7.3-1, 
haciendo v x = vj 2 y v 2 = —vJ2. Entonces, cuando v d se incrementa, la corriente de base 


* En (7.3-5) se usa el subindice 1,2 para denotar que la misma ecuacion es aplicable tanto para el transistor I 
como para el 2. 
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i Bl crece mientras que i B2 se reduce. Las corrientes de colector i c: e i C2 tambien cambian, 
provocando una diminution de la tension v C e\ y un aumento de v CE2 ^ Escribiendo las 
ecuaciones de la ley de Kirchhoff de tensiones desde la alimentation Vcc hasta u C3 , se tiene: 

Vcc = RJci + V CEl + V C1 

Por tanto, 

Vcc — v cz — RJc\ + ^cei (7.3-7) 

donde y c3 es una constante. Si acudimos a la Ecuacion (7.3-7) podemos ver que la 
pendiente de la recta de carga de modo diferencial es — \/R c . 

Recta de carga compuesta. Las rectas de carga de modo diferencial y de modo comun se 
muestran en la Figura 7.3-2. Los valores numericos indicados ban sido obtenidos del 
Ejemplo 7.3-1. 

Aqui podemos ver que, debido a la fuente de corriente constante T z , la recta de carga 
de modo comun es horizontal, extendiendose de Q { a Q 2 . El punto Q x se escoge para que 
con una corriente en el punto de equilibrio de 1 mA, el peor caso de maxima serial de 
entrada de lugar a v C ei = 0,35 V. El punto Q 2 se selecciona para que en la peor 
situacion de senal de entrada en modo comun iq, r> c£3 = 0,35 V 

El calculo de estas tensiones criticas se han desarrollado en el Ejemplo 7.3-1. 


t c i, mA 



Figura 7.3-2. Rectas de carga para el amplificador diferencial con fuente de 
corriente constante del Ejemplo 7.3-1. 
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- EJEMPLO 7.3-1 - 

En el amplificador diferencial de la Figura 7.3-1, V cc = 7 V, V EE = 7 V, R c = 2 kO, 
R b = 1 kO, R' e = 1 kO, h fe + 1 = 100 e / EQ1 = I EQ2 = 1 mA. Hallar (a) la tension 
de polarization necesaria (6) la maxima tension diferencial permisible U, m a X y 
(c) las tensiones maxima y minima permisibles de modo comun. 

Solucion 

(« a ) Para hallar V BB aplicamos la ley de Kirchhoff de tensiones al bucle base-emisor 
de Como [ E q 3 — Ieq\ + Ieq 2 = 2 mA: 

-V BB = 0,7 + I CQ3 R' e - V EE = 0,7 + 2(1) - 7 = -4,3 V 

de donde V BB = 4,3 V. 

(j b ) Como la corriente estatica es 1 mA y ademas es constante, la recta de carga 
de modo comun es horizontal, como muestra la Figura 7.3-2. Esto muestra claramente 
que las corrientes de colector y, por tanto, de emisor pueden variar como maximo 
± 1 mA antes de que el corte produzca distorsion. Como la resistencia de colector es 
de 2 kD, la maxima variation de las tensiones de salida es ±2 V. En (7.1-9), cuando 
v a = 0, la maxima excursion de la tension diferencial v 2 = = v d%mi J2 es 

j _ j _ Pf/. max 

max *-e2> max 7 r> /// , Tvi 

2 [ha, + R b /(hf e + 1)] 

Sustituyendo los valores = I e2 , mix = 1 mA, h ib = 25 Q y RJ{hf e + 1) = 10 D, 
tenemos 

V d ,mi* = (2 x 10“ 3 )(25 + 10) = 70 mV 

(c) Para determinar la maxima excursion permisible de la tension de modo 
comun, primero indicamos en la Figura 7.3-2 la tension colector-emisor v CEi 
correspondiente al extremo de saturation de ambos transistores. Como antes hemos 
visto, T { se satura cuando v CE i = 0,35 V, y T 3 se satura cuando u CE3 = 0,35 V. De 
esta forma, la recta de carga de modo diferencial pasa a traves de Q v terminando en 
K CE1 — 0,35 V, i CL = 2 mA como se ha indicado. 

Como la pendiente de la recta de carga es — 1/2 kf), Q { queda defmido por 
i Ci = 1 mA y u CE1 = 2,35 V. Cuando T 3 se satura, la ley de Kirchhoff de ten¬ 
siones a lo largo de la malla T 1 — T 3 indica que en el punto de equilibrio 
Q 2 , ? ’ci = z *c 2 = 1 mA. P°r tanto, 

v CEl ~ K:c + ~ RJeQI ~^e^EQ3 ~~ V CE1 

= 7 + 7 - 1(2) - 2 - 0,35 = 9,65 V 

Este resultado se muestra en la Figura 7.3-2 como el punto de equilibrio Q 2 en la 
parte derecha de la recta de carga de modo diferencial. El area sombreada entre las 
dos rectas de carga de modo diferencial representa la zona lineal de trabajo. Una vez 
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mas, vemos que v dt mix = 70 mV es suficiente para cambiar la corriente i c 1 (o / C2 ) de 0 
a 2 mA. 

Para obtener el maximo y el minimo de las tensiones de modo comun nos fija- 
remos en la Figura 7.3-2, que muestra que la tension de modo comun debe ser res- 
tringida para limitar v CEi a un rango comprendido entre 2,35 y 9,65 V. Los valores 
apropiados se obtienen de (7.3-5#): 

v a = Vcc - RJeqi - »«1 + 0.7 + , RblE - Q } - (7.3-5) 

n fe + i 

Sustituyendo los valores en este ejemplo, tenemos 

v a — 7 — 2 — u C£1 + 0,7 + 0,01 = 5,71 — v CE1 

El punto deequilibrio Q se obtiene haciendo v a = 0, en cuyo caso v CE1 = 5,71 V. La 
corriente de colector es de 1 mA. Para K C£1 = 2,35 V s obtiene el limite superior de v a . 

i 

Lq, max = 5,71 - 2,35 = 3,36 V 
Para v CEl = 9,65 V se obtiene el limite inferior 

Fq, min = 5,71 - 9,65 = -3,94 V 

En conclusion, hemos establecido el funcionamiento que se da en la region 
sombreada de las caracteristicas de colector de la Figura 7.3-2, en los margenes 

- 70 mV < v d < +70 mV 
y -3.94 V < v a < +3,36 V 

Notese que el amplificador diferencial podia haber sido polarizado de forma que 
\v a \ < 3,65 V y, por tanto, ser capaz de admitir sin distorsion un amplio margen de 
tensiones de modo comun. 


Funcionamiento en pequena seiial. El circuito equivalente en pequena serial del amplificador 
representado en la Figura 7.3-1 es identico al de la Figura 7.1-6. La tension de salida viene 
dada por (7.1-11). La diferencia importante entre el amplificador con dos transistores 
representado en la Figura 7.1-1 y el amplificador con tres transistores de la Figura 7.1-6 es 
el valor de R e y, por tanto, de la RRMC. Como antes hemos visto, cuando se utiliza un 
transistor con corriente constante, R e ^ 1 /h ob , que es mucho mayor que el valor de R e , 
alcanzable utilizando una resistencia pasiva. Esto conduce a una RRMC mucho mayor. 

Impedancia de entrada. Para hallar la impedancia de entrada del amplificador diferencial 
visto por las fuentes de tension de entrada y v 2 debemos reflejar todas las impedancias 
en los circuitos de base en vez de en los circuitos de emisor (Figura 7.1-6#). El resul- 
tado de esta reflexion esta representado en la Figura 7.3-3 y el lector debera 
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»2 


Flgura 7.3 -3. Circuito equivalente en pequena senal visto desde las bases. 


cerciorarse de que comprende la diferencia que existe entre este circuito y el representado 
en la Figura 7.1-6a. La impedancia de entrada R- esta medida entre las bases de T x y T 2i 
por lo que 

Ri * 2 h ie (7.3-8) 

Si Ieqi = Ieqi = 0,1 mA y h fe + 1 = 100, entonces, h ie ~ (h fe + 1) V t /I E q = 25 kQ y 
R { = 50 kQ.. Si se necesitase una impedancia de entrada mas elevada, se puede disminuir 
Ieq\ (e IeqiX sustituir los BJT por FET (Sec. 7.5) o utilizar un amplificador Darlington 
(compuesto) (Sec. 7.6). 


7.4. AMPLIFICADOR DIFERENC9AL CON RESISTENCSAS DE EMISOR 
PARA EL EQUILIBRIO 

Control del equilibrio. Cuando T x y T 2 tienen caracteristicas diferentes, se suele conectar 
una resistencia variable R v entre los emisores de T x y T 2 para que sirva como control del 
equilibrio, como en la Figura 7.4-1. El cursor de la resistencia variable se ajusta de modo 
que I EQl = I EQ2 . Suele ser suficiente un pequeno valor de R„ tipicamente 100 Q, para 
compensar las diferencias grandes entre h fe i y h fe2 . 



Figura 7.4-i. Amplificador dife- 
rencial con control del equilibrio R v . 



CIRCUITOS CON VARIOS TRANSISTORES 353 


Para evaluar el efecto del control del equilibrio observese que la ley de Kirchhoff de 
tensiones aplicada, entre el brazo de control y masa, debe producir la misma tension en los 
bucles base-emisor de cualquiera de los transistores 7\ o T 2 . Asi, con v Y - v 2 = 0, 


- f Ri jIeqi + Vbe i — 


+ ^2 \ ^EQ2 + VbE2 


(7.4-1) 


Si Vbe i = Vbe 2 > la condition que asegura que las corrientes de emisor de T 1 y T 2 son 
las mismas se obtiene haciendo I EQl = I EQ2 en (7.4-1). Esto da 


\ n fel n fe 2. 


y puesto que 


el equilibrio se obtiene cuando 


R 2 + Ri = R v - cte 


R n R h / 1 


2 + 2 U 


fel n fe 2 


R = ^_MJ_L 

2 2 \h fel h fe2 . 


(7.4-2) 


(7.4-3) 


(7.4-4a) 


(7.4-46) 


Por ejemplo, si h fel = 50, h fe2 = 150 y R b = 1,5 kQ, entonces debe ser por lo menos 
igual a 20 Q. Para este valor de R v hallamos R 2 = 20 O y =0. 

La inclusion de R v da por resultado un funcionamiento simetrico, pero tambien causa 
una perdida de la ganancia de corriente. Si R : y R 2 se ajustan como en (7.4-4) y la 
resistencia efectiva de emisor es muy grande, por lo que 


1 R 

{R e )t fee ~ 7 ^ kibl + 7 " b ^1 

"ot>3 


(7.4-5) 


entonces la ganancia de modo diferencial de (7.2-lc) llega a ser 


RbO-fh/ei + 1/^/e 2 ) + 2/z i7 , + 


(7.4-6) 


Comparese esto con (7.2-lc) que da la ganancia para un circuito ideal. 


- EJEMPLO 7.4-1 - 

El amplificador diferencial representado en la Figura 7.4-2 emplea un circuito 
integrado (representado dentro de las lineas de trazos). Hallar R e y ^EE para que la 
relation de rechazo de modo comun sea 100 (40 dB). Las fuentes de serial v l y v 2 
tienen resistencias internas de 1 kQ cada una y los transistores tienen h fe = 100. 
Ademas V cc = 10 V y R c = 2 kQ. 
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Figura 7.4-2. Circuito 
para el Ejemplo 7.4-1. 


Solution 

La RRMC del amplificador diferencial se obtiene por (7.2-2). Sin embargo, a causa 
de las dos resistencias de 50 Q, las expresiones resultan ligeramente alteradas. La 
ganancia de modo diferencial viene dada por (7.4-6) y la ganancia de modo comun 
[vease (7.2- idj] es 


A n = 


R 


2 R e + hib + Rbl(hfe + 1) + 
Suponiendo que 2 R e h ib -f R b /(h fe -f 1) + R u hallamos que 


RRMC = 


2R a 


R„ 


A a " (1000)(ifc) + 2h ib + 100 60 + h ib 

Para obtener una RRMC = 100, debemos tener 


(7.4-7) 


R e > (100) (60 + h ib ) 

Si ajustamos I EQl = I EQ2 = 1 mA; entonces h ib = 25 Q y un valor de R e = 10 kQ 
satisface la desigualdad. Para hallar V EE escribimos la ley de Kirchhoff de tensiones 
aplicada al bucle base-emisor de la Figura 7.4-2. Poniendo v l = v 2 = 0, 

Vee = 7 7 7 ^eq i + Vbei + RMi + 2R e I EQ i 

n fe + 1 

= 10 x 10“ 3 + 0,7 + 50 x 10“ 3 + (20 x 10 +3 ) x IQ-* 3 « 20,8 V 


- EJEMPLO 7.4-2 - 

En el circuito mostrado en la Figura 7.4-1, R b = 1 kQ, h fel = 50 y h fe2 = 150. 
I EQ i + 4q2 = 2 mA. {a) Calcular I EQl e I EQ2 cuando v x — v 2 = 0. (b) Repetir el 
apartado anterior si R { = R 2 = 0 Q. 
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Solucfon 

(a) Aplicando la ley de Kirchhoff en la Figura 7.4-1, de v l a v 2 se tiene 


50 + 




ri fe 1 


+ 1 


^£<2i — 1 50 + 


R, 


l fe 2 


+ 1 


l EQ 2 


Ademas, I EQ1 + Ieqi = 2 mA. Resolviendo las ecuaciones para I EQl e I EQ2 se obtiene 

50 + RjMfel + 1)" 


luego 


Ieqi 


Ieqi — 


1 + 


50 -h R b /(h fe2 + 1)J 
2 mA 


1 + [(50 + 20)/(50 + 6,7)] 


= 2 mA 


= 0,9 mA 


Con este resultado encontramos que I EQ2 = 1,1 mA. 
(, b ) Si R 1 — R 2 = 0, entonces 


Ieqi — 


2 mA 


1 + (20/6,7) 


— 0,5 mA 


De aqui I EQ2 . = 1,5 mA. 

Podemos deducir de este ejemplo que aun teniendo el mismo valor R 1 y R 2 se 
minimiza el efecto de la diferencia de valor entre h fel y h fe2 . 


7.5. AMPLIFICADOR DIFERENCIAL UTILIZANDO FET 

Se puede obtener una impedancia de entrada muy alta sustituyendo 7\ y T 2 por dos FET 
en la Figura 7.3-1. En la Figura 7.5-1 esta representado un amplificador diferencial 
utilizando esta tecnica. 

Para demostrar que este circuito funciona como amplificador diferencial reflejamos 
todos los componentes en los circuitos de fuente. El resultado esta representado en la 
Figura 7.5-2, La resistencia 1 /h ob3 es la impedancia vista desde el colector de T 3 . La Figura 
7.5-2 es de la misma forma que la 7.1-6« y, por consiguiente, resultan ecuaciones similares, 
indicando que el circuito funciona como amplificador diferencial con un efecto de modo 
comun presente. 

Si, para mayor simplicidad, despreciamos la tension de modo comun y ponemos 
v 2 = —v 1 = v d /2 , hallamos 


l ds2 — ~ l dsl 


Df/P* + l)](t>2 - u l) 

^■V r d s/it* + 1) + RJii 1 + i)] 


(7.5-1) 
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Flgwra 7.5-2. Circuito equivalente de un amplificador diferencial 
FET con todos los componentes reflejados en los circuitos de fuente. 
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Igualmente podemos ver que haciendo v v = v 2 = v a en la Figura 7.5-2, la ganancia de 
modo comun A c es (vease Problema 7.5-2) 


Vol = Vo2 = __ 

'ds + ^d + + 0/^063] 


(7.5-2c) 


Impedancias. La impedancia de entrada del amplificador diferencial FET es casi infinita, 
ya que la corriente de puerta de un FET suele ser menor que 1 pA. 

La impedancia de salida del amplificador diferencial, vista desde el drenaje de T 2 
(Fig. 7.5-1), se halla reflejando primero los componentes R d y r ds de 7\ en el circuito de 
fuente de 7\. Este cambio pone estos componentes en el circuito de fuente de T 2 , como 
muestra la Figura 7.5-3a. Aqui hemos omitido la impedancia colector-base l/h ob2 de T 2 
para simplificar el circuito. 

Para completar el analisis reflejamos todos los componentes en el circuito de drenaje 
de r 2 , como en la Figura 1.5-3b. La tension de salida v 2 se puede obtener por este circuito 
y el resultado viene dado por (7.5-2a). La impedancia de salida R 0 es 


K = R d\\( R d + 2r ds ) 


(7.5-3) 



(a) ( 6 ) 

Figura 7.5-3. Amplificador diferencial FET: (a) circuito equivalente 
con todos los componentes de T 1 reflejados en su fuente; \/h ob3 se desprecia; 
(6) circuito equivalente total visto desde el drenaje de T 2 . 
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EJEMPLO 7.5-1 


Para el amplificador diferencial mostrado en la Figura 7.5-1 los valores de los 
componentes son R d = 5 kQ, r ds = 100 kQ, g m = 5 mS, y h ob3 = 10“ 5 S. Calcular 
{a) la RRMC, (6) la tension de salida v o2 — v ol y (c) la impedancia de salida vista 
desde el drenaje de T 2 . 

Solucidn 

(a) Si acudimos a (7.5-26) y (7.5-2c) la RRMC para el amplificador diferencial FET es: 
RRMC — — — ^ d + ^ + Whob3 1 , 2(/z + l)/6 oi3 


2( r d S + R<i 


2 + 2 (r ds + R d ) 


Como r is R d 


RRMC 


5 x 10~ 3 

2 ■(/•*) ~ h ob 3 10“ 5 

(. b ) La tension de salida v o2 — v 0l es [vease (7.5-2)]: 


2Qx + l)/h ob3 ~ g m 
hob3 


= 500 = 57 dB 


Vo2 - Vol = 


-V 


i + r dJ 


(v 2 - »!) = - 


-500 , , 

rTM ( u 2 - ®i) ~ -25 (u 2 - » t ) 

+ 5 


^o2 ~ »ol 

- v* 


V 0 2 


V , - u, 


= -2 




LU — D, 


,i 2(/- ds + R d ) 

(c) La impedancia de salida es [Ec. (7.5-3)] 

R 0 = R d\\(Rd + 2 r ds ) * R d = 5 kQ 


Notese que si la ganancia de modo comun [vease (7.5-2c)J es despreciable, es 
decir, suponiendo que es cero, (7.5-26) da 


7.6. EL AMPLIFICADOR DARLINGTON 

El amplificador Darlington (frecuentemente llamado amplificador compuesto) se muestra en 
la Figura 7.6-1. Esta configuration se usa para aumentar la impedancia de entrada y 
conseguir una alta ganancia de corriente, ganancia que es igual al producto de las 
ganancias de los dos transistores h fel y h fe4 . 

En este circuito el emisor de T 4 esta conectado directamente a la base de T v 
Normalmente, los dos colectores estan tambien unidos como se indica, pero esto no es 
necesario. Un ejemplo de un amplificador Darlington en el que los colectores de los dos 
transistores no estan conectados podemos verlo en la Figura 7.9-1. Notese que los 
transistores T 3 y 7], T A y T 2 forman dos amplificadores Darlington. 
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Flgura 7.6-1. Amplificador Darlington basico (com- 
puesto). 


La ganancia de corriente del amplificador Darlington, mostrado en la Figura 7.6-1, 
puede ser calculada a partir de 


donde 


Asi, 


A i = ±= ici ± ' C4 = + (7.6-la) 

l B4 l B4 l B4 l B4 

l El _ (EJ. _ ^ 4 ^E4 
1-B4 *B 1 *E4 l B4 

~ {hfe 1 + l){l){hfe4 + 0 

= (hfe 1. + 1)(A,4 + 1) (7.6-16) 

= oc { (h fel -f l)(/z/e 4 + 1) + a 4 (^/e 4 + 1) (7.6-lc) 


Si los dos transistores son identicos, a x = a 4 = a y / 2 /el ~ h feAr — h fey de forma que 




^ hu 


(7.6-Id) 


Este resultado era de esperar, puesto que se necesitan «dos reflexiones» para ir del emisor 
de a la base de L 4 , y en cada reflexion tiene lugar una multiplication por h fe . 


7.6-1. impedancia de entrada 

La impedancia de entrada vista entre la base de F 4 y el emisor de 1\ se calcula facilmente, 
como se indica en la Figura 7.6-2, reflejando la impedancia base-emisor h iel de 7\ desde el 
circuito de emisor de T 4 al circuito de base de r 4 . El resultado es (suponiendo h fei = h fe4 ) 

~ h ie 4 + (hf e + 1)/Z(ei (7.6-2) 

No obstante, /* ie = (/z /e + l)V T /I EQy luego 

„ (hfe + DVr , (A /4 +l) 2 K r 

Ri ~ 7 + 1 

l EQ4 l EQ\ 


(7.6-3) 
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( fl ) o b) 

Figure 7.6-2. Uso de la reflexion para determinar la impedancia de entrada 
del amplificador Darlington basico: (a) el amplificador Darlington; (6) T x 

reemplazado por h iel . 


De la Figura 7.6-1 podemos ver que 


/i 


EQl 


h fe + 


= L 


EQ4 


(7.6-4) 


Combinando (7.6-4) con (7.6-3) se obtiene R i en funcion de h iel o h ie4 

Ri = 2(h /e + l)h iel = 2h ie4 (7.6-5) 


De este modo hemos conseguido multiplicar la impedancia de entrada de T l por 
el factor 2 (h fe + 1). 


7.6-2. utiiizacidn de una resistencia de poiarizacidn de emlsor R b 

En determinadas aplicaciones es deseable hacer que la corriente en T 4 sea 
independiente de T v Esto puede conseguirse usando el circuito de la Figura 7.6-3. 
Aqui se ha colocado una resistencia de polarizacion de base entre los terminales 
base-emisor de T v La corriente de emisor de T 4 puede ahora escogerse modifi- 
cando R b , ya que 


0 7 

I EQ4- = Ibqi + (7.6-6) 

K b 

Por ejemplo, podemos hacer I EQ4 = I E q\ o a cualquier otro valor mayor que I BQl . 

Impedancia de entrada. Comparando la Figura 7.6-3 con la Figura 7.6-2 podemos 
ver que R b esta en paralelo con h ieU por lo que la impedancia de entrada de este 
circuito 


— hie 4 + ^fe + l)(^bll^i>l) 


(7.6-7) 
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Figura 7.6-3. Amplificador Darlington con resis- 
tencia de polarizacion. 


La Ecuacion (7.6-7) seria comparable a la (7.6-5). La Ecuacion (7.6-5) se obtuvo 
para el caso especial de I EQA = I BQl . En la obtencion de (7.6-7) escogimos 
Ieq 4 > Ibqi- De aqui la impedancia de entrada dada por (7.6-7), para la 
Figura (7.6-3) es menor que la impedancia de entrada calculada a partir dc (7.6-5) 
para la Figura 7.6-2. 


Ganancia de corriente. Para obtener una expresion de la corriente de salida i Q en 
pequena serial tenemos en cuenta que i Q = i cl -I- / c4 , donde / cl = h fe i bl , 
i e4 = h fe i b 4 . e i bi = i eA RJ{R b + h iel ). Combinando estas expresiones v haciendo 
/ e4 = (h fe 4- l )/ &4 se obtiene 


i 0 — l c4 + 41 — hfeib 4 + hfe(hfe + 0^64 


Rh 


Rb + h ie i 


(7.6-8a) 


La ganancia de corriente es, entonces 

A — — — h 1 
SI; — rlf € 


tb4 


life 


Rh + hiel 


4- hf e | 1 4- 


R, 


R b + hi e 1 


R „ 


R b 4 h ic i 


(7.6-86) 


La ganancia de corriente dada por (7.6-86) es siempre menor que el valor obtenido 
usando la configuration amplificadora Darlington de la Figura 7.6-1 que esta 
dada por (7.6-1 c) o (7.6- Id). 


7.6-3. Amplificador difereneiaG con entrada Darlington 

La Figura 7.6-4 muestra un amplificador diferencial con entrada Darlington. Los 
transistores T 4 y T 5 aumentan sensiblemente la impedancia de entrada sin subir 
la corriente de T { y T 2 ni la de T v 
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donde R e es la impedancia vista desde el colector de T y Notese el parecido con la Figura 
7.6-1. Cuando hacemos uso de esta semejanza la RRMC dada por (7.2-2c) se convierte en 


RRMC = 


K 

2h ib 4- R b /{h fe + l) 2 


(7.6-10) 


Despreciando la ganancia de modo comun hallamos las tensiones de salida 


^o2 = ~V o1 = 


R r 


2 lR b /(h fe + l) 2 ] + 2 h ib 


(»2 ~ V l) 


(7.6-11) 


- EJEMPLO 7.6-1- 

El amplificador diferencial Darlington de la Figura 7.6-6 esta disponible como 
circuito integrado. Determinar sus condiciones de funcionamiento en reposo. Se 
supone hf e = 100 en todos los transistores. 



Solution 

Los transistores T { , T 2 y T 3 forman un ampliHcador diferencial con una fuente de 
corriente de emisor constante. La corriente suministrada por T 3 en ausencia de senal 
se calcula por el circuito de la Figura 1.6-la. Despreciando se tiene 

2,9 

2,9 + 1,3 


Vbz = (-6) 


= -4,14 V 
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Figure 7.6 -7. Circuitos para el Ejemplo 7.6-1: {a) fuente de corriente 
constante para el amplificador diferencial Darlington de la Figura 
7.6-6; (6) parte del amplificador Darlington del Ejemplo 7.6-1. 


La tension de emisor V E3 es 


Asi 


Vei = Vbi - 0,7 = -4,84 V 
6 - 4,84 


*CQ3 


I EQ3 “ 


0,9 mA 


1,3 kQ 

Se supone que la corriente se divide en partes iguales entre 7\ y T 2 , por lo que 

Ieqi = Ieq2 ~ 0,45 mA 

Para determinar el punto estatico de funcionamiento de T x y T 4 (y T 2 y T 5 ) 
consideremos el circuito de la Figura 1.6-lb . En esta Figura 


l EQA 


* BQ4- 


I E q\ _ 0,45 mA 
h fe ~ 100 

Ieq* 4,5 /zA 


h fe 100 

Despues se pueden hallar las tensiones de colector; 


= 4,5 M 
= 45 nA 


CQ 4 = Vcqi ~ 12 ~ 10 4 X [(0,45 X 10- 3 ) + (4,5 x 10“ 6 )] « 7,5 V 


V EQ4 


10 5 x (45 x 10“ 9 ) - 0,7 


- 3 ) 

0,7 V 


y Veqx~- 1,4 v 

Luego 

V CQ 3 « -1,4 - (50)(0,45 X 10” 3 ) « -1,4 V 
El circuito esta representado en la Figura 7.6-8, con todas las corrientes y tensiones. 




CIRCUITOS CON VARIOS TRANSISTORES 365 


F" 



Figura 7.6-8. Amplificador diferencial mixto (compuesto) en condiciones 

de funcionamiento. 


7.7. EL AMPLIFICADOR CASCODO 

En los amplificadores Cl se utiliza el amplificador cascodo representado en la Figura 7.7-1 
como desplazador del nivel de c.c. cuando la tension que interesa tiene una componente de 
c.a. de pequena senal v ( y un nivel fijo de c.c. V v La tension de salida v L del desplazador de 
nivel debe tener un nivel de c.c. diferente de V £ ; generalmente, este nivel final de salida debe 
ser 0 V. La resistencia R t representa la impedancia de salida del amplificador que produce 
la tension de entrada del desplazador de nivel v ( -F V { . 

La variation de nivel se puede obtener utilizando una red resistiva divisora de tension; 
es decir, en principio podemos suprimir y T 2 y sus componentes asociados y sustituirlos 
por una unica resistencia conectada a — como muestra la Figura 7.7-2. Entonces, 
mediante un ajuste apropiado de R e y V EE podemos establecer el valor de c.c. de v L para 
cualquier nivel que se desee. Por ejemplo, si el valor de c.c. de v L ha de ser 0 V, debemos 
tener 


^EE _ K 

Re " Ri 


(7.7-1) 


Sin embargo, este tipo de divisor resistivo da lugar a una tension de c.a. de salida que es 
menor que y., cuando Vee y R e se eligen de acuerdo con (7.7-1). Es decir. 


R a 


v, = 


R „ + R i 


V: 




(7.7-2) 
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Figura 7.7-1. Amplificador cascodo. 





Figura 7.7 -2. Una red resistiva elemental divisora 
de tension. 


El amplificador cascodo representado en la Figura 7.7-1 puede variar el nivel de c.c. sin 
atenuar la serial de c.a., propiedad que lo hace muy util en los circuitos integrados. 


7.7-1. Andlisis en continua 

En el amplificador cascodo de la Figura 7.7-1, T r es un seguidor de emisor y T 2 actua 
como fuente de corriente constante. Asi, T 2 ajusta la corriente continua I E2 ^ I C2 que 
circula por T l y R c . La componente de c.c. de la tension de salida es pues 


*,/£2 

hfe + 1 


0,7 - R c I E2 


Vl = K- 


(7-7-3) 





CfRCUlTOS CON VARIOS TRANSISTORES 367 


Haciendo uso de esta relation podemos ajustar facilmente la tension de salida de c.c. en 
cualquier valor que se desee mediante el ajuste de la caida de tension R c I E 2 - Por ejemplo, si 
despreciamos la pequena tension existente entre los terminales de y si V L ha de ser 
ajustada a 0 V, se tiene 


RJei - Vi ~ 0,7 


(7.7-4) 


7.7-2. Andllsis en pequeAa serial 

Para determinar la componente de pequena senal de la tension de salida, dibujamos el 
circuito equivalente en pequena senal de T x con respecto a su emisor. El resultado se 
muestra en la Figura 7.7-3 con T 2 sustituido por la impedancia 1 lh ob2 vista hacia su 
colector. La componente de senal de la tension de salida v L es, entonces, 

v, «-—- (7.7-5) 

• i + m/hfe + h* + 

Son valores tipicos R { = 1 kQ, h ib = 25 Q, R c = 5 kQ y l/h ob2 = 100 kQ. Como \/h ob2 es 
mucho mayor que RJh fe + h ib + R c , la tension de carga v L « y el resultado de la 
variacion del nivel de c.c. ha sido una atenuacion despreciable de la serial. 




v i 



I** 

AAA,-1 


R e 


1 

h»bl 




Figura 7.7-3. Circuito equivalente visto 
desde el emisor de T v 


EJEMPLO 7.7-1 


En la Figura 7.7-4 esta representado un amplificador cascodo. Hallar el valor de R c 
que ajuste la componente de c.c. de la tension de salida a 0 V. Se supone h fe = 50 
para todos los transistores. 
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+ 12 V 
? 



6 

-6 V 

FEgura 7.7-4. Amplificador cascodo para el Ejemplo 7.7-1. 


Solucidn 

El calculo empieza determinando V B2 y luego V E2 para hallar I E2 . Despreciando I B2 , 
se tiene 


Vbi = -6 


2,3 


= -2,3 V 


y 

Luego 


2,3 4- 3,7 
Vez = -2,3 - 0,7 = -3 V 
3 


Ic 


3000 


= 1 mA 


Como la fmalidad del circuito es hacer V L = 0 V, 

Vc3 ~ + 7? c / £1 

= 0,7 + R c I E2 = 0,7 + R c x 10" 3 
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Una vez determinada V C 3 se puede determinar el valor de R c como sigue. La 
coriente de base J B3 es 


^B3 


1 - 0,7 
15 x 10 3 


0,02 mA 


Por tanto, / 3 ss / C3 es 

/ 3 » /c3 = ^F£^B3 = 50(0,02) mA = 1 mA 

La tension de colector K C3 es, pues, 4 V. Ahora se puede hallar el valor de la 
resistencia R c por la ecuacion 


4 = 0,7 + R c x 10' 3 


que da R c = 3,3 k Cl. 


7.8. EL AMPLIFICADOR OPERACIONAL 


Como antes hemos visto, los operacionales se caracterizan por su entrada diferencial y una 
ganancia muy alta generalmente mayor que 10 5 (100 dB). El operacional tipico tiene 
cuatro bloques, como ilustra la Figura 7.8-1. El primero es el amplificador diferencial que 
puede tener una entrada Darlington o utilizar varios FET y una fuente de corriente 
constante. Va seguido de una etapa amplificadora lineal de alta ganancia, generalmente 
otro amplificador diferencial. Si la tension de c.c. existente en la salida del amplificador de 
alta ganancia no es 0 V cuando v x = v 2 = 0 V, se emplea un circuito desplazador de nivel 
tal como un amplificador cascodo. La ultima etapa es un amplificador de salida, habitual- 
mente uno de simetria complementaria o configuracion push-pull. 

El conjunto amplificador funciona linealmente, por lo que 


V o = -A d (v 1 - v 2 ) 


A a (v l + v 2 ) 
2 


(7-8-1) 


tal como es de esperar cuando se utiliza un amplificador diferencial. Aqui hemos supuesto 
que A d y A a son positivas. Un valor tipico de A d es 10 5 (100 dB), mientras que un valor 


Inversion 



Sin inversion 


Figura 7.8-1. Configuracion tipica de un amplificador operacional. 
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tipico de A a es 1. Asi la RRMC es tipicamente 10 5 , o 100 dB. En (7.8-1) vemos que si 
u 2 = 0, la tension de salida v 0 es de fase opuesta a la que tiene la tension de entrada iq, 
mientras si = 0, la tension de salida esta en fase con v 2 . Es, pues, una practica 
normalizada referirse a v 2 como entrada no inversora y a como entrada inversora. 

El operacional suele estar disenado de modo que si ambas entradas de tension son 
cero, la salida tambien lo es en un margen especificado de temperatura y de variacion de la 
tension de alimentacion. 

Con el fin de asegurar la minima variacion de la tension de salida debida a cambios de 
temperatura, se suele emplear polarization por diodo. Las variaciones de la tension de 
salida son del orden de 1 pV/°C. Analogamente, se emplean tecnicas depuradas de diseno 
para garantizar que el efecto de las variaciones de V cc y/o V EE sobre la tension de salida 
sea minimo. La relation de rechazo de la fuente de alimentation de un operacional es 
tipicamente 10 5 (100 dB); es decir, una variacion de 1 V de la tension de alimentacion hace 
que la tension de salida varie 10 /xV. 


7.9. EJEMPIO DE UN AMPLIFICADOR OPERACIONAL COMPLETO 

Un operacional tipico es un circuito muy elaborado en el que generalmente se utilizan mas 
de 20 transistores. En esta section analizaremos un operacional integrado que solo contiene 
ocho transistores y que posee muchas de las caracteristicas de los operacionales mas 
complicados. El esquema, que es igual que el del National LH0061, esta representado en la 
Figura 7.9-1. 

La etapa de entrada es un amplificador diferencial Darlington. 7 3 y T t constituyen una 
configuracion Darlington aunque el colector de 7 3 no esta unido al colector T v (La 
caracteristica esencial del Darlington es que el emisor de T 3 esta conectado directamente a 
la base de 7 x .) El amplificador diferencial de entrada no utiliza una fuente de corriente 
constante; sin embargo, como mas adelante se muestra, se obtiene con el una elevada 
RRMC utilizando ambas salidas v ci y v C2 como entradas de un segundo amplificador 
diferencial formado por los transistores 7 5 y 7 6 . En el esquema 7 5 y 7 6 son transistores 
pnp* y npn. Esta segunda etapa confiere elevada ganancia y buena RRMC. Tambien 
efectua la variacion de nivel necesaria, lo cual se consigue mediante la correcta election de 
R 4 y del numero de diodos, por lo que v Q = 0 cuando v L = v 2 = 0. Finalmente la etapa de 
salida es un amplificador de simetria complementaria (vease Sec. 5.4) en el que hemos 
omitido los circuitos utilizados para evitar la distorsion de cruce, con el fin de simplificar 
el analisis que sigue del circuito (vease Problema 7.9-3). 


7.9-1. Andllsls y dfseflo en continua 

Primero ajustamos v l = v 2 = 0 y determinamos los valores de R 1 a R 4 , los cuales 
aseguran que v Q = 0 independientemente de las variaciones de temperatura y de la tension 
de alimentacion. Previamente suponemos que todas las tensiones base-emisor y las caidas 


* En los circuitos integrados los transistores pnp estan fabricados de modo diferente a los transistores npn 
(vease Sec. 16.1). En consecuencia, tienen una ft baja, tipicamente menor que 10. Por esto los transistores pnp se 
utilizan pocas veces como amplificadores en configuracion de emisor comun en los cireuitos integrados. 
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Flggira 7.9-1. Un operacional integrado. 


de tension de los diodos son iguales. Para simplificar designaremos todas estas tensiones 
por V D , que tiene un valor usual de 0,7 V, 

Cuando v x = v 2 = 0, v EX = — 1V D . Por tanto, 



Despreciamos ahora las corrientes de base i BU i B2 , i B s e / B6 en comparacion con las 
corrientes de colector de T x y T v De la simetria del circuito tenemos i Ei = i E2 = i E y, por 
tanto, I c = IJ2. Despreciando i BU I c = I EU y la tension v C \ queda 
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Sustituyendo (7.9-1) en (7.9-2a) se tiene que 


Va = v cc -£l(Vee- 2V d ) (7.9-26) 

Esta tension se aplica a la base de T e . Dado que la tension de emisor de T e es v E6 = 
— V D + v B6 = V D 4- t>o, de la Ecuacion (7.9-26) obtenemos 

Ves = V D + V cc - A (k ££ - 2V d ) (7.9.3) 

La corriente / B que circula por R 3 es I B = (V cc — v E6 )/R 3 . Entonces [usando (7.9-3)] 


h 


*2 

2 7 ?, 7? 3 


(V ee - 2 K d ) - ^ 

K 3 


(7.9-4) 


Puesto que las tensiones de base de T 5 y r 6 son iguales (notar que t> C i = v C2 cuando la 
tension de entrada y, = v 2 ), la corriente I B se dividira por igual entre los transistores T 5 y 
T 6 . De aqui, despreciando las corrientes de base de 77 y T s , I D x I B /2. La tension y c6 es, 
por lo tanto, 


Vc6 — ~2 ■*" 3V d 


Usando la ecuacion (7.9-4) 

A. A 

27?, 2R 3 


V C 6 ~ 


( Vee ~ 2V d ) - 


A 

2 7?, 


V D + 3 V D - V EE 


Para que v 0 sea 0 V, debemos hacer v C 6 = 0 V. Esta condition se traduce en 


0 = V, 


EE 


^2 

^ ^4 ^ | 

+ K 

[ 3 - 2 ^) 

t? 4 

r 4 ~ 

27?, 

\27? 3 / 

' D 

L vrJ 

1 2R 3 

2R 3 _ 


(1.9-5a) 


(7.9-56) 


(7.9-6) 


Para conseguir que (7.9-6) se cumpla para todos los valores de V EE y V D hay que hacer que 
sus coeficientes sean cero. El resultado es 


7L 


(Ri 

\2 RJ \2R 3 


R, 


7L 


y2 RJ \2R 3 
Combinando (1.9-la) y (7.9-76) se obtiene 


+ 


= 1 

A 

27?, 


= 3 


A 

2 7?, 


A = i 

2 7?, 


(1.9-la) 

(1.9-lb) 

(7.9-8) 


Por ejemplo, si hacemos R 2 = 7 ? 4 = 10 kQ, entonces R l = R 3 = 5 kD. 










CIRCUITOS CON VARIOS TRANSISTORES 373 


El lector habra notado la total interdependencia entre y segun (7.9-8). Usando 
esta relation en el diseno llegamos a que la tension de salida es independiente de Vcc, Vee y 
V D y, por tanto, independiente de los cambios de temperatura asi como de las variaciones 
en la tension de alimentation. La tension de salida depende entonces solo de las senales de 
entrada de modo comun y diferencial. 


- EJEMPLO 7.9-1 - 

El operacional representado en la Figura 7.9-1 tiene como valores R x = R 3 = 5 kQ 
y R 2 = R^ = 10 kQ. Hallar (a) las corrientes y tensiones en el estado de reposo I A , 
Io Vcu Veu V E6 y V C6 cuando V cc = V EE = 12 V y V t = V 2 = 0 V; (b) la 
maxima excursion simetrica de cresta de modo comun V a mkx que se puede conseguir 
si V C c = V EE = 12 V; (c) el valor de V EE (con V cc = 12 V) que maximizara la 
excursion de tension permitida de modo comun. 

Solucidn 

(a) Puesto que V, = V 2 = 0 V, V E1 = -1,4 V y [vease (7.9-1)] 

I A = 12 ~ 1,4 = 2,12 mA 

Por tanto, I c ^ IJ 2 = 1,06 mA y V C1 = 12 — (1,06)(10) = 1,4 V. Observese que 
V E 6 = V C1 + 0,7 = 2,1 V, por lo que 

12-21 

I B = -L. = 1,98 mA 

Como I D = I B /2 = 0,99 mA, tenemos 

V C6 = 0,99(10) + 2,1 - 12 = 0 V 


como era previsible. 

(i b ) Las ecuaciones de la recta de carga de modo comun para 7\ [vease Ecuacion 
(7.1-5)] son 


Vcc + V EE — V C El + *Cl (^2 + 2/? t ) 

y 24 = y C£1 + / C1 (20 x 10 3 ) (7.9-9a) 

y [vease Ec. (7.1-66)] el punto Q para diferentes valores de v a se puede hallar por 


z c 1 


v a + Vee ~ ^ v p = v a + 10»6 
2 / 1 1 ~ 10 4 


(7.9-96) 


En la Figura 7.9-2a esta representada la Ecuacion (l,9-9a) para K cc = V EE = 12 V. 
Los puntos 2, Qi y Q 2 se hallan como sigue. Q es el correspondiente a v a = 0 V. 
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/ C1 , mA 




( b ) 

Flgura 7.9-2. Ejemplo 7.9-1: (a) recta de carga para 7j de ]a parte ' {b) del 
ejemplo; (b) recta de carga para la parte (c) del ejemplo. Notese que la inclination 
de la linea de carga comun es la misma en la parte (a) que en la parte (b). 

Utilizando (7.9-9 a) hallamos que, cuando v a = 0 V, I c ~ 1,06 mA y por la flgura 
[o por (7.9-9^)] V CEl = 2,8 V. Q x es el punto Q en que T x esta en el extremo de la 
region lineal (vease Sec. 7.3). Esto ocurre cuando V CEl = 0,35 V. El valor correspon- 
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diente de I c es 1,06 + (2,8 - 0,35)/20 = 1,18 mA, como muestra la figura. 
Sustituyendo este resultado en (7.9-96) se tiene v amkx = 1,2 V. El panto Q 2 esta 
situado en el otro extremo de la maxima excursion simetrica de modo comun, en 
que = —1,2 V. En este punto l c - 0,94 mA y V CFA = 5,25 V. Despues 
demostraremos que para \ v a \ < 1,2 V la ganancia de modo comun A a = vjv a = 1. 
(c) Cuando no se conoce V EE , (7-9-9 a) puede reescribirse como: 


12 + V EE = vcei + * ci (20 x 10 3 ) (7.9-9c) 

Las Ecuaciones (7.9-9) se usan para obtener la recta de carga mostrada en la Figura 
7.9-26 cuando se desconoce V EE . Para entender por que la recta de carga se dibuja 
tal y como se muestra, debemos primero observar que cuando la tension de modo 
comun crece, las corrientes i ci e i C2 aumentan y v CEl disminuye hasta que T x entra 
en la zona de saturation, v CE i ~ 0,35 V. El maximo valor posible de la tension de 
modo comun, V a mkx aparece cuando la tension colector-emisor es de 0,35 V. Este 
valor maximo puede ser calculado igualando i c i de la Ecuacion (7.9-9a) con la i ci 
obtenida de (7.9-96), tal y como se indica a continuation: 

12 + V EE - 0,35 = V 0t m ax + Vee ~ U4 
20 10 


A1 decrecer la tension de modo comun, las corrientes i C \ e i C2 se reducen, 
mientras que v ci aumenta. El aumento de v C \ puede ser seguido por T 6 siempre que 
v C \ < Vqc ~ 0,7 (vease Fig. 7.9-1). De este modo, la tension mas negativa posible de 
modo comun es aquella para la que v ci = Vcc ~ 0,7 = 11,3 V. Considerando la 
Figura 7.9-1 podemos ver que cuando v ci = 11,3 V, / C1 = 0,7/10 = 0,07 mA. 
Utilizando (7.9-9c) encontramos que para este caso v CEl = 10,6 4- V EE . Este punto 
<2, Q 2 , se muestra en la Figura 7.9-26 y en el la entrada de modo comun alcanza el 
valor mas negativo posible sin causar distorsion (el corte de T 5 y T 6 es aqui el factor 
limitador). Por lo tanto, cuando z ci = 0,07 mA, v a = K fl min . Para maximizar la 
variacion admisible de modo comun J'ee se escoge de forma que el punto Q , cuando 
v a = 0 V, divida a la recta de carga en partes iguales entre V a y V a min . El valor de 
/ C1 en este punto es 


'ciK 



( n + Vse 
\ 20 


0,35 


+ 0,07 


Combinando esta ecuacion con (7.9-96) se tiene 


i'ciK = 0) = 


13 + V F 


Vee ~ 1,4 


40 


10 
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Despejando V EE , hallamos 

Vee ~ 6,3 V 

Para hallar F 0?mix podemos combinar (7.9-96) con i' ci calculada en V amix , 

„ . 12 + 6,3 - 0,35 V a , mix + 6,3 - 1,4 

*CH U a maxj ~ 20 10 

Despejando, hallamos 

V ■ 4 1 V 

r a , max ~ t 

El maximo margen real de entrada de modo comun sera algo menor que este 
dependiendo de la magnitud de la entrada de modo diferencial. El margen de modo 
comun ha sido considerablemente extendido eligiendo adecuadamente la tension 
negativa de alimentation — V EE . 


7.9-2. Andllsis en pequefla sertal 


El objeto de este analisis es obtener una expresion que relacione la tension de salida v 0 con 
las tensiones de entrada v x y v 2 . Lo mismo que antes, expresaremos nuestro resultado en 
funcion de las componentes de modo comun y de modo diferencial de la entrada en vez de 
en funcion de y v 2 . Esto nos conducira directamente a la ganancia de modo diferencial y 
a la RRMC que son las cantidades de mas interes para el usuario del operacional. 

El calculo se hara desde la entrada hasta la salida del amplificador. Comenzaremos 
reflejando todos los componentes del amplificador diferencial de entrada en los circuitos 
de emisor de 7\ y T 2 - El resultado esta representado en la Figura 7.9-3. Si suponemos que 


25 Q 

25 a 

25 a 

25 a 

t J ib3 



htb 4 


hfe + 1 hib\ 

"AAA f -WV 


hib2 hf e + 1 

VNA—WV—i 


lel 


l e2 


= 5 kfi 


6 - 


Figura 7.9 -3. Circuito equivalente 
en pequena serial entre los emisores de 

r, y t v 
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los valores de los componentes son R r = R 3 = 5 k Cl, R 2 ~ R 4 = 10 k Cl y K cc = V EE = 
= 12 V, como en el Ejemplo 7.9-1, hallamos que I c « 1 mA, por lo que / 2,- 61 = 
= h ib2 ~ 25 £L Si suponemos tambien que cada transistor tiene el mismo factor de 
ampliation de corriente h fe = 99, entonces h ib3 /{h fe + 1) = h ib4 /{h fe + 1) = 25 Q. 

Para hallar las corrientes i ei e i e2 observemos primero la similitud entre las Figuras 
7.9-3 y 7.1-6 luego empleemos (7.1-10), que describe la Figura 7.1-6. El resultado es 


4i 


10 4 


v d 

2(50) 


(7.9-10a) 


e 


^c2 ~ l e2 


10 4 


+ 


2(50) 


(7.9-106) 


El paso siguiente consiste en determinar la corriente de colector en T 6 , ya que esta 
corriente determinara v c6 por la relation 


v C 6 = 


(7.9-10c) 


La corriente de colector se puede hallar analizando el circuito del amplificador diferencial 
formado por T 5 y T 6 representado en la Figura 7.9-4a. En el esquema, los circuitos de 
entrada comprenden las resistencias de colector R 2 de T x y T 2 en paralelo con las fuentes 
de corriente que representan las corrientes de colector i cl e i c2 . Todas las tensiones de 
alimentacion ban sido sustituidas por cortocircuitos, ya que solo nos interesa el comporta- 
miento en pequena senal. Ademas, los diodos D v D 2 y D 3 incluidos en el circuito de 
colector de T e ban sido sustituidos por sus resistencias equivalentes para pequena senal 
r d = V T /I D % (25 mV)/(l mA) « 25 Cl. El circuito equivalente en pequena senal con 
respecto a los emisores de T 5 y T 6 esta representado en la Figura 7.9-46, Aqui las fuentes 
de corriente de entrada de la Figura 7.9-4a ban sido convertidas en fuentes de tension. 
Ademas se ha supuesto que los transistores pnp tiene h fe — 9. 

A causa de la similitud entre las Figuras 7.9-46 y 7.1-6 hacemos uso nuevamente de 
(7.1-10) teniendo el cuidado de identificar correctamente las variables en la ecuacion. 
Observese que en la Figura ^.9-46 las tensiones de entrada son [vease (7.9-10)] 


v ' C 2 = 10 4 / c2 = v a + 100t; d (7.9-1 la) 

v' cl = 10 4 / cl = v a - 100^ (7.9-116) 


donde, lo mismo que antes, v a = + v 2 )/2 y v d = v y — v 2 . Utilizando ahora (7.1-106), 

hallamos [siendo aqui i e6 analogo a i e2 en (7.1-106)] 

. _ . _ V'c2 + V'cl V'c2 ~ Vcl 

'*6 c6 2 X 10 4 2 X 1025 


(7.9-12a) 
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Ffigura 7.9-4. (a) Circuito en pequena serial del amplificador diferencial pnp que 
muestra las entradas desde los colectores de T x y T 2 \ ( b ) circuito equivalente en 
pequena serial desde los emisores de T 5 y T 6 . 


Sustituyendo (7.9-11) en (7.9-12tf), tenemos 


V a 200v d 

I0 4 


2050 


(7.9-1 2b) 
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Amplification. Ahora se puede hallar la tension de colector y, por tanto, la tension de 
salida v a : en el circuito 


*>. = « 4 « * 10*46 = o„ ~ ( 7 - 9 - 13 ) 

Comparando este resultado con el dado por (7.2-lr/), vemos que la magnitud dc la 
ganancia de modo comun es \A C \ = 1 y la magnitud dc la ganancia dc modo difcrcncial cs 
| A d \ ~ 1000. Finalmente, la relacion de rechazo de modo comun es 

RRMC = 1000 = 60 dB 

Impedancia de entrada. La impedancia de cntrada del opcracional cs la impedancia vista 
entre las bases de T 2 y 7 4 del amplificador diferencial Darlington. Esta impedancia vicne 
dada por (7.6-9), 


R. = 4(/ lfe T 1 ) 2 h m (7.6-9) 

Si R 1 = = 5 kQ, R 2 = R 4 = 10 kQ, V cc = V HE = 12 V y h Je T 1 = 100, cntonces 

h ib i = 25 Q y Rj = (4)(100) 2 (25) = 1 MO. La impedancia dc entrada de un opcracional 
suele estar comprendida entre 100 kQ y 10 MO, dependiendo de su diseno. 

Impedancia de salida. La impedancia de salida hacia el terminal de salida es la impedancia 
de R 4 y de los diodos £> 1 a Z) 3 reflejados en el emisor de T n o dc T g (recuerdcse que T n y T H 
estan funcionando en clase B, por lo que solo uno de ellos conduce en cada instante). Dc 
aqui que la impedancia de salida sea aproximadamente 


R, = 


R a 




T 1 


+ hih 


R, 


h /> T 1 


(7.9-14) 


Si R^ = 10 kQ y h fe T 1 = 100 para ambos transistores npn y pnp *, entonces R 0 ss 100 Q. 
La impedancia de salida de los operacionales esta comprendida entre 50 y 200 fl 


PROBLEMAS 


7.1- 1. Repetir el Ejemplo 7.1-1 si R h = 10 kfi y hf t , = 100. Calcular y (#1 y d o2 para una tension dc 

modo comun sin serial de 0 V. 

7.1- 2. Verificar (7.1-11) aplicando las tccnicas normalizadas de analisis dc redes al circuito dc la 

Figura 7.1-6. 


h fe cs muy difcrcntc cn los transistores npn y pnp. Para simplificar los calculus hemos elegido cl valor 100. 
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7.1- 3. Hallar el circuito equivalente en pequena serial para el amplificador diferencial de la Figura 

7.1-1 por medio de la reflexion de los elementos apropiados en los circuitos de base. Analizar 
el circuito resultante para comprobar (7.1-11). 

7.1- 4. Hallar i L en funcion de las senates de modo comun y de modo diferencial en la Figu¬ 

ra P7.1-4. 



7.1- 5. Hallar AI C i/AT e Af C2 /AT para el amplificador diferencial de la Figura 7.1-1. Suponer que 

Icbo = 0 y que solo varia V BE con la temperatura (AV BE /AT = — 2,0 mV/°C). 

7.2- 1. (a) Hallar la relation de rechazo de modo comun para el Problema 7.1-1. 

(b) Si la tension de modo comun es 2 mV, hallar la serial de modo diferencial para la cual la 
tension de salida de modo diferencial sea por lo menos 200 veces mayor que la salida de 
modo comun. 

7.2- 2. {a) Disenar un amplificador diferencial como el de la Figura 7.1-1 que tenga una RRMC de 

40 dB. Cada una de las fuentes de tension tiene una resistencia interna de 1 kQ y los 
transistores tienen h fe = 250. Utilizar dos fuentes de alimentation, una positiva y otra 
negativa. Calcular las corrientes de polarization suponiendo una tension de modo comun 
de 0 V. 

(b) La tension de modo comun es 10 mV. ^Cual es la mayor serial de modo comun con que 
puede trabajar el amplificador si la salida de modo diferencial ha de ser por lo menos 50 
veces mayor que la salida de modo comun? 

7.2- 3. En la Figura P7.2-3 los transistores son identicos; h fe = 100 y h oe = h re — 0. 

(a) Hallar I EQl e I EQ2 suponiendo que la tension c.c. de modo comun es despreciable. 

(b) Dibujar el circuito equivalente en pequena serial estando todas las impedancias reflejadas 
en la base de T v 

(c) Hallar las ganancias de modo diferencial y de modo comun. 

(< d) Determinar la RRMC 

(e) Si el margen de tension c.c. de v v y v 2 es — 3 V ^ V l ^ +3 V, hallar las maximas 
variaciones de corriente permisibles de z ci e i C2 debidas a la serial de modo diferencial 
para que el funcionamiento sea lineal. 
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16 V 
9 



-8,7 v Figura P7.2-3. 


7.3- 1. Se requiere un amplificador diferencial cuya salida de modo diferencial sea por lo menos 4000 

veces mayor que la salida de modo comun. La serial de modo comun es 3 mV y la senal de 
modo diferencial es 1 mV, Disenar el amplificador utilizando una fuente de corriente constante 
como en la Figura 7.3-1 en que las fuentes de tension tengan cada una resistencias de 2 kft 
Suponer que los transistores son identicos y que cada uno tiene h fe = 200. Con 1 mA estos 
transistores tienen 1 jh ob = 1 MQ ( h ob = 10 _3 / £ S). 

7.3- 2. Repetir el Ejemplo 7.3-1 si V cc = V EE = 5 V, R c = 1 kH, R b = 3,5 kH, R' e = 500 ft 

hf e + 1 = 200 e I £ qi = Ieq 2 — 2 mA. 

7.4- 1. En la Figura P7.4-1, h fel = 100 y h fe2 = 200. Si R c = 1,5 kft r. = 4 kft R e = 6 kft 

V cc = 10 V, V BB = 5 V y R x es un potenciometro de 100 ft hallar (a) R { y R 2 y ( b ) la 
RRMC. 



Figura P7.4-1. 


7.4-2. Repetir el Ejemplo 7.4-1 si V cc = 5 V y R c = 1,5 kQ. 
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7.5-1. En la Figura P7.5-1, R d — 10 kQ 7 r ds = 100 kQ 7 g m = l mS, R s - 10 kO y R g = 1 MO. Hallar 
{a) Ja RRMC; (< h ) la tension de salida v o2 — v ol \ ( c ) la impcdancia de salida vista hacia el 
drenaje de T 2> y (d) la impedancia de entrada en la puerta de T 2 . 


<j>F DD 



7.6- 1. En la Figura 7.6-1 suponer que h fel ^ h fe4 . Demostrar que 

{a) R ( = 2h iei (\ + h fe4 ) = 2 h ie4 
(b) A • (1 + hf e4 )h fe j 

7.6- 2. En la Figura 7.6-3 hallar R t y si h fel ^ /z /e4 . 

7.6- 3. (a) Hallar el modelo hibrido equivalente a la configuration Darlington de la Figura 7.6-1 

incluyendo ios efectos de h oe y h re . Referenda a la Figura P7.6-3. 

(6) Demostrar que si h rel 4 [, h re4 4 1, h iel h oel 4 1 y b ie4 h oe4 4 1, entonces 

bieD ~ | ( 1 -(- hj e4 ) 2hi e4 

h reD ^ despreciable 

bfeD ~ (1 + hfe 4 )hfel 

boeD ~ b oe i -|- h oe4 { 1 -|- /z/ el ) 2h oe i 

Para /7 0<;D necesitamos que A oc4 = Ci/ £4 y = c^i, donde es una constante. [Recordar 
(6.2-1/) y suponer que v C e es constante.] 



Figura P7.6-3. 
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7.6-4. Hallar el circuito hibrido equivalente (h { , h 0 y g) para la conexion compuesta de transistores de 
la Figura P7.6-4. Utilizar el equivalente hibrido simplificado para cada transistor pero suponer 
que los parametros no son identicos. 





Entrada o- 
+ 


o 


*. 



Figura P7.6-4. 


7.6-5. Repetir el Problema 7.6-4 para la conexion paralelo de la Figura P7.6-5. Suponer transistores 
identicos y comentar las posibles ventajas del circuito. 



Figura P7.6-5. 


7.6-6. Hallar (a) las condiciones de funcionamiento en reposo del circuito de la Figura P7.6-6, 
(6) oji, y v 2 /i i y (c) Z„ Z 0 , y Z o2 . 



h fe = 100 para todos los transistores 


Figura P7.6-6. 
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7.6-7. Repetir el Problema 7.6-6 para el circuito de la Figura P7.6-7. 



Flgura P7.6-7. 


7.6-8. Se puede construir una configuration Darlington utilizando el JFET y el transistor represen- 
tados en la Figura P7.6-8. La resistencia R i proporciona autopolarizacion. 

{a) Obtener una expresion para la ganancia vjv r 

(b) Determinar Z 0 . 

(c) Determinar Z f . 



Figura P7.6-8. 


7.6-9. En la Figura P7.6-9 los transistores T v T 2 y T 3 forman un amplificador diferencial. El JFET 
T 4 es un amplificador Darlington que se utiliza para proporcionar una alta impedancia de 
entrada. 

(а) Si la resistencia hacia el colector de T 3 es infinita, calcular Z r 

(б) Calcular vjv t . 
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-1. En el amplificador cascodo de la Figura 7.7-1 suponer R t = 15 kfi, V BB 
V E e = — 6 V, = 3,3 kft y V i = +6 V. Suponer h FE = h fe = 200. 

(a) Hallar 2? c para que la componente de c.c. de la salida sea igual a 0. 

(b) Hallar la ganancia en pequena senal vjv ; si /z 0& = 10 /iS con 5 mA. 

-2. En la Figura P7.7-2 los transistores son identicos con h FE — h fe = 200 y h ob 

(a) Hallar R c para que la componente de c.c. de la salida sea igual a 0. 

(b) Hallar la ganancia en pequena serial vjv £ . 



Ffigura P7.7-2. 


Figura P7.6-9. 

= 0, V cc = 12 V, 

= 10 fiS con 5 mA. 
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7.7-3. Modificar las resistencias R c y R e en el Problema 7.7-2 para obtener una componente de 
corriente continua de 0 en v L y ganancia unidad para \vjv t \. Despreciar h oe . 

7.9- 1. (a) En la Figura 7.9-1 utilizar tecnicas de reflexion de impedancia para verificar el circuito de 

la Figura 7.9-3. 

(b) Verificar (7.9-10a) y (7.9-106) descomponiendo la Figura 7.9-3 en circuitos de modo 
comun y de modo diferencial, resolviendo cada circuito y utilizando superposition. 

7.9- 2. Comprobar que la impedancia de entrada vista desde los terminates entre las bases de T 3 y T 4 

del operacional de la Figura 7.9-1 viene dada por (7.6-9). 

7.9- 3. Recolocando y los diodos D v D 2 y D 3 de la Figura 7.9-1 como se muestra en la Figura 

P7.9-3 se puede eliminar la distorsion de cruce. Suponer V Dl = V D2 = V D3 = V BE1 — V BE8 = 
- 0,7 V. 

(a) ^Cual es el valor de reposo de i L ? 

(b) Explicar la accion del circuito cuando I D aumenta y cuando I D disminuye. 

(c) Calcular el valor de pico de I D para obtener la maxima i L . 

(d) Determinar la maxima potencia de salida y el maximo rendimiento. 






Aplicaciones de los 
amplificadores operacionales 


= CAPITULO 



INTRODUCTION 

Se aplica el termino amplificador operacional cuando se utiliza un amplificador muy 
estable para realizar una amplia variedad de operaciones lineales y no lineales cambiando 
simplemente algunos elementos externos tales como resistencias, condensadores, diodos, 
etcetera. Hoy en dia se dispone de una gran variedad de operacionales, fabricados sobre 
una sola pastilla o chip y vendidos a precios extremadamente bajos. En consecuencia, este 
dispositivo se ha convertido en un elemento primario para el diseno de sistemas analogicos. 
En este capitulo estudiaremos varias de las aplicaciones lineales y no lineales mas 
importantes de los amplificadores operacionales. 

Como hemos visto en la Section 7.3 y esta ilustrado en la Figura 8.1-la, el modelo de 
circuito equivalente de un amplificador operacional consiste en una impedancia de entrada 
R t conectada entre los dos terminates de entrada v x y v 2 . El circuito de salida consiste en 
una fuente controlada de tension A d v d en serie con una resistencia de salida R 0 conectada 
entre el terminal de salida y masa (uno de los terminates de salida esta siempre conectado 
a masa). Ademas, puesto que hemos supuesto que la fuente controlada de tension es A d v d , 
admitimos que la ganancia de modo comun es nula. Este supuesto es valido para la 
mayoria de aplicaciones de los operacionales. El simbolo usual del operacional es el 
triangulo que aparece en la Figura 8.1-16. No muestra explicitamente ninguno de los 
componentes del circuito equivalente, pero siempre estan marcados los terminates de 
entrada inversor y no inversor, muy a menudo por los signos menos y mas tal como 
aparecen en la figura. 

La ganancia de tension A d del operacional suele ser muy grande (tipicamente 100 000) 
en comparacion con la ganancia total del sistema en que se emplea. 

Realmente suele ser comodo suponer que la ganancia es infinita. Analogamente, la 
impedancia de entrada R* es mucho mayor (tipicamente 100 kf2) que las resistencias 
externas del sistema y a menudo se supone tambien que es infinita. La impedancia de 
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Entrada 



Salida 


Flgura El amplificador operacional: (a) circuito equivalente; (b) simbolo de circuito. 


salida R 0 es, por otra parte, tipicamente 100 Q y en muchas aplicaciones puede ser 
despreciada. Cuando se admiten estas aproximaciones se dice que el operacional resultante 
es ideal. 

Una observation muy importante que se debe hacer acerca de un operacional ideal es 
que la tension de entrada diferencial es v d = v 2 — v l « 0. La razon es que v d = v 0 /A d 
(Fig. 8.1-la) y si v 0 es finita y A d es infinita, v d debe ser cero. En la practica, la tension de 
salida de un amplificador es menor que 10 V. Si suponemos que A d = 100 000, la tension 
de entrada diferencial que produce 10 V en la salida es 100 pV, una cantidad tan pequena 
que usualmente puede ser despreciada. Asi pues, generalmente u d se 0, incluso en un 
operacional real y decimos que la entrada de un operacional es un cortocircuito virtual. 
Esto implica que v l « v 2 y, puesto que R iy que es la impedancia entre ^ y u 2 , es muy 
grande, la corriente en R t puede ser generalmente despreciada, siendo del orden de 
(100 pV/100 kQ) = 1 nA. 


8.1. AMPLIFICADOR LINEAL ENVERSOR 


Cuando se ha de utilizar el operacional como amplificador lineal con inversion, las 
resistencias externas R l y R 2 se conectan como en la Figura 8.1 -2a y el terminal no 
inversor se conecta a masa. 
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| 8 . 1-1 



*2 



to 



Flgura 8.1-2. AmpliFicador inversor lineal: ( a ) circuito; {b) circuito equivalente. 


. Ganancia de tension deB amplificador inversor 


Si el operacional es ideal (i d = 0), la ganancia global A v = vjv i del inversor se puede 
hallar teniendo en cuenta que i x = i 2 . Por tanto, 


= 


vi + v A 


Ri 


= h 



( 8 . 1 - 1 ) 


Sin embargo, v A = vJA d y en un operacional ideal se puede suponer que v d es nula. Por 
tanto (8.1-1) se reduce a 


Despejando A v , tenemos 


A = _ A 
*1 R2 


( 8.1 -2a) 


(8.1-26) 
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La denomination de amplificador inversor que se da a este circuito es consecuencia del 
signo negativo. 

Los valores de R 2 y R 1 son tipicamente tales que la magnitud de la ganancia total es 
menor que 50 y R 2 < 100 kfl Es importante observar que la ganancia total A v no 
depende de la ganancia A d del operacional sino unicamente de la relation entre las dos 
resistencias exteriores. 


8.1-2. impedancia de entrada del amplificador inversor 

La impedancia de entrada r t del amplificador inversor de la Figura 8.1-2 a es 


(8.1-3) 


Para calcularla en funcion de los elementos del circuito comenzamos escribiendo la ley de 
KirchhofT de tensiones aplicada al bucle de entrada 


”i = R ih ~ v d 

En un operacional ideal v d = 0 V y tenemos 


(8.1-4) 


(8.1-5) 


En lugar de suponer que el operacional es ideal, si dibujamos el circuito equivalente del 
amplificador inversor tal como en la Figura 8.1-26, vemos que la impedancia de entrada r t 
es igual a 


r. = + {R, II r,) (8.1-6) 

donde r f — —vji 2 ■ Aplicando la ley de KirchhofT de tensiones al bucle o anillo que 
incluye a R 2 , tenemos 


de la cual se deduce 


-v d = R 2 i 2 + R 0 i 2 + A d v, 


= - V -A = Rl - R ° 
1 h 1 + A d 


(8.1-7) 


( 8 . 1 - 8 ) 


En la practica r f < R t y r f < R 1 por lo que r i « R l , que es el valor obtenido para el 
operacional ideal. Por ejemplo, si R 2 = 10 kQ, R 0 = 100 fl, R { = 100 kQ y A d = 100000, 
entonces r } ~ 0,1 Q. Como R 1 es tipicamente 1 kfl y nunca menor que 100 Q, la 
impedancia de entrada vista por la fuente u f es r ( - « R { incluso si no se supone que el 
operacional es ideal. 
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8.1-3. impedancia de taiida del ampilf leader Inverter 

La impedancia de salida dei amplificador representado en la Figura 8.1-2a se halla 
poniendo v t — 0, conectando una fuente de tension de prueba en el terminal de salida y 
midiendo la corriente absorbida de la fuente de prueba. Esta configuration esta representada 
en la Figura 8.1-3a. 

La impedancia de salida del amplificador es r 0 = vji 0 , y la corriente i 0 consta de dos partes 


v„ - A a v a 


i„ = 


R n 


+ 


R, 


R , 


(8.1-9a) 


donde hemos supuesto que R { R t . Entonces tenemos la relation adicional 




Sustituyendo (8.1-96) en (8.1-9a) y dividiendo por v 0 

i = 4 = 1 + RMRt + R 2 ) 1 

r 0 v 0 R 0 R l + R 2 


(8.1-96) 


(8.1-10) 


*2 



(a) 



Figura 8.1-3. Impedancia de salida: (u) circuito equivalente para calcular r 0 ; (6) las dos resistencias 
en paralelo comprendidas en la resistenda de salida. 
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La impedancia de salida r a consiste en dos resistencias en paralelo, como muestra la 
Figura 8.1-3/?. En la mayoria de los casos Rt + R 2 $> RJ\_ 1 + A d RJ{R 1 + R 2 )] por lo que 




0 1 + R.AJiR i + R 2 ) 

Para un amplificador operacional ideal A d es infinita y r 0 = 0. 

- EJEMPLO 8.1-1 - 


( 8 . 1 - 11 ) 


Un operacional tiene R. = 100 kQ, A d = 100 000 y R 0 = 100 £L Si = 1 kft y 
R 2 = 50 k£2, calcular (a) ^l y , (/?) y (c) r 0 . 

Solution 

[a) Utilizando (8.1-2/?) tenemos 

(A) La impedancia de entrada se halla por (8.1-6) y (8.1-8): 

+ R„ .... 50 000 


/■( = /?,+ 


1000 + 


1 + A d 1 + 100 000 

(c) La impedancia de salida se halla por (8.1-11): 

R„ 100 


1 kQ 


1 + R 1 A d /(R 1 + R 2 ) 1 + (10 3 x 10 5 )/(5,1 x 10 4 ) 

100 


2 x 10 3 


= 0,05 n 


8.2. AMPLIFICADOR LINEAL NO INVERSOR 

El operacional se puede utilizar tambien como amplificador no inversor. Tal configuration, 
representada en la Figura 8.2-In, da por resultado un amplificador con ganancia total de 
tension mayor que (o igual a) la unidad y una impedancia de entrada casi infinita. 


8.2-1. Ganancia 

La ganancia total del amplificador no inversor se determina facilmente si suponemos que 
es un operacional ideal. Entonces R a = 0 , R t es infinita y A d tambien es infinita, por lo que 
v d ~ 0. El circuito equivalente que resulta esta representado en la Figura 8.2-1/?. Utilizando 
este circuito, tenemos 
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*i R 2 




Fig Ufa 8.2-1. Amplificador lineal no inversor: (a) circuito; ( b ) circuito con un operacional ideal. 


v ■ = 




R i + R 2 


(8.2-la) 
( 8 . 2 - 16 ) 


De donde 


A. - i - 4- 


4- 7? n 


, *2 
= 1 + -i 


( 8 . 2 - 2 ) 
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Asi pues, la ganancia total del amplificador no inversor debe ser siempre mayor que (o 
igual a) la unidad. La ganancia medida, A v de un operacional real se aproxima mucho a la 
predicha (8.2-2), puesto que A d y R t son siempre muy grandes y R 0 < 4- R 2 . 

Se puede hacer que la ganancia sea igual a la unidad sustituyendo la resistencia R 2 por 
un cortocircuito y suprimiendo En estas condiciones se dice que el circuito es un 
seguidor de tension. 


8.2-2. impedancia de entrada 

La impedancia de entrada del amplificador no inversor es r t — v-Ji^ Puesto que i t = v d /R 
debe ser muy pequena (i ( = 0 en un operacional ideal) y, por tanto, r- debe ser muy 
grande. Para determinar cuantitativamente r L escribimos 


R: 


Sin embargo, como v d = vJA d , (8.2-3a) se convierte en 


AaR: 


Observando que [vease (8.2-2)] 


v 


o 



tenemos 


1 + R 2 /R 1 
A d R 


Luego, la impedancia de entrada es 


A d R t 


r ‘ i, 1 + RJR i 


(8.2-3a) 


(8.2-36) 


(8.2-3c) 


(8.2-3 d) 


(8.2-4) 


Por ejemplo, si A d = 10 5 , R t = 100 kQ, R 2 = 10 kf! y R l = 1 kfl, entonces 
r, a 1 GQ(=10 9 Q). 


8.2-3. impedancia de saiida 

Para hallar la impedancia de saiida r a , debemos sustituir la fuente de tension de entrada u ; 
por un cortocircuito, aplicar a la saiida una fuente de tension de prueba y medir la 
corriente suministrada por esta fuente de prueba. El circuito equivalente resultante es 
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entonces identico al utilizado para calcular la r 0 del amplificador inversor. Por tanto, r Q se 
puede hallar mediante 


1 = 1 + RjAJjR, + R 2 ) 1 

r Q R 0 R 1 + R 2 

Asi, en la mayoria de las aplicaciones, r a se supondra nula. 


( 8 . 1 - 10 ) 


8.3. REALIMENTACION 

En los amplificadores descritos en las Secciones 8.1 y 8.2 se utilizaron R 2 y R 1 para 
realimentar una parte de la tension de salida a la entrada inversora del operacional. Todo 
amplificador en que una parte de la tension o de la corriente de salida es realimentada a la 
entrada se denomina amplificador realimentado . Cuando la conexion de realimentacion se 
hace a una entrada inversora, el proceso se denomina realimentacion negativa ; cuando la 
conexion de realimentacion se hace a la entrada no inversora, el proceso es de realimentacion 
positiva. En este capitulo estudiaremos solamente la realimentacion negativa; la realimen¬ 
tacion positiva se estudia en el Capitulo 10. 

Comparando las Figuras 8.1-2 y 8.2-1 vemos que se puede establecer una distincion en 
cuanto al tipo de realimentacion negativa. En la Figura 8.1-2 la corriente i d = —vJR i es 
igual a la diferencia de corriente i d = i 2 — q. Si el amplificador inversor funciona 
correctamente, i d es forzosamente nula debido a la conexion de realimentacion e i 2 es 
aproximadamente igual a q. En la Figura 8.2-1 la tension v d = v 2 — tq, y si el 
amplificador no inversor funciona correctamente, v d es forzosamente nula debido a la 
conexion de realimentacion y v 2 es aproximadamente igual a q. En cada uno de los 
circuitos, puesto que R t es muy grande, v d e i d son forzosamente nulas. 

Una de las ventajas de la aplicacion de realimentacion negativa es que la ganancia 
total A v es relativamente independiente de las caracteristicas del operacional y depende 
unicamente de y R 2 . Otras consecuencias del uso de realimentacion negativa se 
estudiaran en el Capitulo 10. 

En algunos circuitos no lineales que utilizan operacionales, los circuitos realimentados 
no funcionan en ciertos margenes de tension, caso en el cual v d no siempre es pequena. 
Tales circuitos requieren operacionales especiales y se estudian despues en otra seccion. 


8.4. OPERACIONES LINEALES UTILIZANDO EL OPERACIONAL 

En esta seccion estudiaremos el funcionamiento de varios circuitos lineales que emplean 
operacionales. 


8.4-1. El amplificador diferenceal 

El amplificador diferencial, representado en la Figura 8.4-1, produce idealmente una 
tension de salida que es proporcional a la diferencia entre las dos tensiones de entrada v a y 
v b . Sin embargo, la tension de salida de un circuito practico contiene tambien un pequeno 
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FlOUrS 8.^-1. Amplificador diferencial. 


termino proporcional a la tension de modo comun (v a + v b )/2. Demostraremos que en el 
amplificador representado, la componente de la tension de salida que es proporcional a la 
tension de modo comun se reduce por la RRMC, mientras la componente de la tension de 
salida proporcional a la tension de modo diferencial tiene una ganancia igual a R 2 /R l . 

La tension de salida del amplificador operacional sin las resistencias externas viene 
dada por (7.8-1): 


V 0 = -^>2 - ”l) - A a 


En la Figura 8.4-1 tenemos 




u, = 


R , 


v„ + 


*1 


' l ~ + Rj T \R, + *2 

Sustituyendo (8.4- 2a) y (8.4-26) en (8.4-1) se tiene 

v „ = -A a - — - (v b - v a ) + A d -— 


/?! + R 2 
A„ ( R l 


2 \R 1 + R. 


v„ - A n 


R 1 + R 2 


R, 


' \Ri + R: 


v h + v, 


Despejando v„ , tenemos 


-A d R 2 
R { + R : 


(°b ~ V a) 


Ri + /? 2 V 2 


A „Ri ( v b + v a 


Rl + R 2 2 (Rl + R 2 


(8.4-1) 

(8.4-2a) 

(8.4-26) 


(8.4-3) 


v, 


1 


(8.4-4a) 
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Dado que A d P A a y A d P l + R 2 /R l , el denominador de (8.4-4a) se reduce a 
— A d RJ(R l + /? 2 ) y (8.4-4a) resulta 


R, 

v ° = T ( Vb ~~ + 


+ u. 


(8.4-46) 


El primer termino de (8.4-46) representa la parte de la tension de salida que es 
proporcional a la tension diferencia v b — v a . La razon R 2 jR 1 es la ganancia del amplificador 
inversor. El segundo termino de (8.4-46) representa la parte de la tension de salida que es 
proporcional a la serial de modo comun (v b 4- v a )/2. Sin embargo, la ganancia de este 
termino es la inversa de la RRMC — AJA a \ de aqui que la serial de modo comun 
se vea reducida por la RRMC, Tipicamente, A d = 10 5 mientras A a = 1, por lo que la 
serial de modo comun resulta atenuada o dividida por 10 s . 

Para atender la importancia de la RRMC, consideremos que en una aplicacion en 
particular se necesita el amplificador diferencial caracterizado por (8.4-46) para proporcionar 
una tension de salida u 0 proporcional a v b - v af para diferencias tan pequenas como 
0,1 mV. Si R 2 /R\ = 1 y la RRMC = 10 5 , entonces podemos ver que si u b — v a = 0,1 mV, 
v a tendra un error significativo cuando ( v a -h v b )/2 = 10 V. Para asegurar un error menor 
del 1 por 100, cuando v b - v a = 0,1 mV, {v a - v b )/2 < 300 mV. 


8.4-2. El amplificador sumador 


El amplificador representado en la Figura 8.4-2 acepta cualquier numero de entradas (solo 
se han representado tres) y proporciona una tension de salida proporcional a la suma 
lineal de las tensiones de entrada. Se puede deducir la ecuacion de la tension de salida 
observando que la realimentacion produce un cortocircuito virtual en los terminales de 
entrada del operacional, por lo que v d = i d = 0. De aqui que, 


hi + h2 + *13 = h ( 8 - 4 “ 5 ) 


/?! , R 2 



Figura 8.a-2. Sumador. 
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Puesto que 


(8.4-6c/) 
(8.4-66) 

(8.4-7) 

Cada entrada puede ser, pues, multiplicada por un factor de escala diferente y luego 
sumada. En esta aplicacion no se puede evitar e] signo negativo a no ser que se utilice un 
amplificador adicional, como se aclara en el ejemplo siguiente. 

- EJEMPLO 8.4*1- 

Disenar un circuito con operacionales que de una salida 

v 0 = 2v y + 5v 2 


*u 


l l2 ~ 


* 12 


*13 


In = 


^o_ 

Rn 


hallamos 


o n = — 


Rn 


R 2 

V, + v 7 + 


Rn 


R 11 1 *12 ' *13 


Solucion 

Aqui son utilizados dos operacionales, uno para sumar y amplificar v l y v 2 , y el otro 
para cambiar el signo de negativo a positivo. El circuito propuesto, consistente en 
dos multiplicadores en cascada, esta representado en la Figura 8.4-3. Las resistencias 
del primer circuito se elegiran para la multiplicacion deseada mientras el segundo 
circuito dara una ganancia de — 1 para cambiar el signo. La carga entre los dos 
circuitos se puede despreciar siempre que R 3 Z oL . Los valores tipicos de Z o1 son 
menores que 1 Cl. En ausencia de otras especificaciones podremos elegir R 2 = R 3 = 
R ^ = 10 kfl. Entonces, estando todos los valores de resistencia expresados en 
kiloohmios, tenemos 


v, a 



v l O-AAAr 


O V 0 


Figura 8.4-3. Circuito para el Ejemplo 8.4-1. 
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8.4*3. integrador 


Tambien se puede utilizar el operacional para construir filtros activos como el integrador 
representado en la Figura 8.4-4 Este circuito da una tension de salida proporcional a la 
integral de la entrada. Despreciando el efecto de modo comun y suponiendo que A d sea 
muy grande, por lo que v d w i d — 0, tenemos i R — i c , donde 




(8.4-10) 


De donde 


1 

RC 


v^X) dl 


(8.4-11) 


La ecuacion (8.4-11) demuestra que el circuito proporciona ciertamente la integration 
de la serial de entrada. El condensador C suele conectarse en paralelo con un interruptor 
FET que esta cerrado cuando debe descargarse el condensador y abierto cuando este debe 
cargarse, es decir, durante la integration. Las tensiones iniciales se pueden aplicar al 
condensador mediante la aplicacion de la tension en serie con el interruptor (vease 
Problema 8.4-7). 



Figura 8.4-4. Integrador. 
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EJEMPLO 8.4-2 


Utilizar sumadores e integradores para resolver la ecuacion diferencial 


dt 2 + dt 


+ J = Kn, COS COt 


donde v 0 es la tension de salida resultante de la aplicacion de la tension de entrada 
V im cos cot. Suponemos que todas las condiciones iniciales son cero. El circuito 
resultante representara la simulation con un computador analdgico de la ecuacion. 


Solucidn 

Comenzamos resolviendo la segunda derivada para obtener 
$=,.cos»,-3 


Las operaciones matematicas necesarias para resolver esta ecuacion incluyen adicion, 
integration y multiplication, todas las cuales se pueden realizar utilizando los 
circuitos operacionales antes descritos. Integrando d 2 v a /dt 2 para hallar la primera 
derivada dvjdt y observando que cuando se utiliza un circuito operacional resulta 
una inversion, obtenemos 


<K 

dt 




dv 

cos coX + 3 —- + 
dA 



dX 


Esta ecuacion puede ser realizada por un sumador-integrador, como muestra la 
Figura 8.4-5 a. Todas las resistencias estan expresadas en megaohmios y los condensa- 
dores en microfaradios. La tension de salida v 0 se obtiene integrando dvjdt e invirtiendo 
el resultado como muestra la Figura 8.4-5/?. El circuito completo, representado en la 
Figura 8.4-5c, se obtiene combinando las Figuras 8.4-5<? y b . Los lectores deben 
comprobar que las senales que intervienen en el circuito tienen el signo adecuado para 
satisfacer la ecuacion. Cuando se aplica la serial de entrada, la tension en el terminal 
de salida es la forma de onda de salida, que se puede ver en un osciloscopio. 


l 



Figura 8.4-5. Solucion mediante un computador analogico de la ecuacion diferencial: 
{d) circuito para hallar la primera derivada. (Cominua en la pagina siguiente .) 
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- V im cos (Of 1 Mfi 



Figura 8.4-5. (Continuation), (b) Circuito para hallar la tension de salida por medio de su 
primera derivada; (c) circuito combinado final. 


8.4-4. Filtro pasatodo 


El filtro pasatodo representado en la Figura 8.4-6 se caracteriza por la funcion de 
transferencia 


H(jco) = 


1 /2 tan 1 coRC 


(8.4-12) 


Por esta funcion de trasferencia vemos que todas las frecuencias de entrada apareceran en 
la salida sin atenuacion, pero con una variacion de fase proporcional a la frecuencia. 
Para demostrar como se llega a (8.4-12) observemos que 


w = TTJm: 


(8.4-13) 
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&2 = *1 



Fifgura 8.4-6. Filtro pasatodo. 


Suponiendo que A d es grande, para que v d « 0 y por tanto i d & 0, tenemos V x (jJ — F 2 (y‘co) 
y tambien 


/lOto) = 


Pi(A») - - v 0 {ja>) 


R 1 ^2 

Notese que R 2 = y resolviendo para F f (jcu) se tiene 

w=. ww 


(8.4-14) 


(8.4-15) 


Haciendo V i (jco) igual a V 2 (jco), la cual se obtuvo en (8.4-13), y haciendo R x = R resulta 

KU'<°) + vm VM ,o, ... 

-2-" I + MXC (S 6) 

Resolviendo para H(Jco) = VJJoj)V^Jco) da 

H(jco) = = 1 / —2 tan -1 coRC (8.4-12) 

Kvo) 

Algunos de los filtros que se pueden construir usando amplificadores operacionales se 
consideraran en los Problemas (8,4-9) a (8.4-12). 


8.5. APLICACIONES NO LINEALES DE LOS OPERACIONALES 

En las secciones siguientes describiremos varios circuitos de generation y conformation de 
varias formas de onda no lineales, incluyendo el rectificador ideal, el limitador, el 
amplificador logaritmico y el multiplicador. Comenzaremos el estudio por la description 
de un circuito operacional que actua casi como un diodo ideal. 

8.5-1. Rectificador de media onda 

El rectificador de media onda con diodo ha sido descrito en el Capitulo 1, donde vimos 
que un diodo real se caracteriza por una tension umbral V y (^0,65 V para el silicio), por 
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debajo de la cual la corriente que fluye a traves del diodo es despreciable, y una tension 
directa V F ( = 0,7 V para el silicio), que representa la caida de tension en el diodo cuando 
fluyen corrientes moderadas. La caracteristica de un diodo tipico esta representada en la 
Figura 8.5-la. En la figura hemos utilizado e para representar la tension y la corriente 
del diodo con el fin de evitar confusiones con la tension y la corriente v d e i d de entrada del 
operacional. 

En la Figura 8.5-16 esta representado un circuito rectificador con amplificador 
operacional que solventa el efecto de la tension umbral y que rectifica tensiones del orden 
de milivoltios. En este circuito la tension de entrada se aplica a la entrada no inversora 
del operacional, y de la entrada inversora de este se toma la tension rectificada v L . La 
salida del operacional v 0 excita al diodo y la resistencia R L representa la carga. Despues 
estudiaremos la caracteristica entrada-salida de este dispositivo. 

En el circuito se ve que cuando v 0 es suficientemente positiva para conmutar el diodo 
en el estado de conduction, el bucle de realimentacion se cerrara a traves del diodo en 
conduction y la action de realimentacion hara que la tension de entrada diferencial sea 
muy pequena. Cuando esto ocurre tendremos v L « u f . Sin embargo, si la tension de salida 
v 0 es menor que la tension umbral del diodo, no circulara corriente por el diodo y el bucle 
de realimentacion estara abierto. La salida del rectificador v L es ahora igual a 0 V ya que 
no fluye corriente por R L . Asi v L = 0 cuando v 0 < V y . La tension de entrada necesaria 
para alcanzar esta tension de salida es 


v i = v d + v L =* V d = -J- < (8.5-1) 

A d A d 

En un operacional practico A d = 10 5 , y con V y = 0,65 V el punto de cambio de 
pendiente, llamado codo, en la caracteristica es v i = 6,5 fiV. La caracteristica entrada-salida 
resultante esta representada en la Figura 8.5-2a. 




Figura 8.5-1. Rectificador de media onda: (a) caracteristica tipica de un diodo; (b) rectificador de 

media onda utilizando un operacional. 
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Figura 8.5-2. Rectificador de media onda: (a) caracteristica de entrada-salida; (6) formas de onda. 

Cuando v t ^ V y !A d vimos que v L = 0 V. Cuando v L > V y /A d el amplificador operacional 
esta trabajando en la zona de conduction de la caracteristica. La salida rectificada v L esta 
ahora relacionada con v ( por la ecuacion 


Vi - v, = v, = 


v, + 0,7 


Resolviendo para y. se obtiene 


, - , 0,7 

V; = Vf I 1 -1- ~ \ -— 


(8.5-2 a) 


(8.5-2 b) 


En (8.5-2a) hemos supuesto que la tension en el diodo = V F = 0,7 V. Si acudimos a 
(8.5-2 b) vemos que para cualquier rectificador con amplificadores operacionales, v L = v- t 
con una diferencia de unos pocos microvoltios. En la Figura 8.5-2 b se muestran las formas 
de onda tipicas cuando v i es senoidal. 
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Ya se ha senalado que cuando v L < V y /A d , el diodo es un circuito abierto y la 
realimentacion queda basicamente eliminada. Como resultado v L < v t = 0 V y v d puede 
ser una tension muy negativa. Esto significa que el amplificador operacional se saturara; 
esto es, v 0 alcanzara la maxima tension negativa posible y permanecera en ese valor al 
disminuir posteriormente Como consideration practica, decir que muchos amplificadores 
operacionales no pueden usarse en este circuito ya que no pueden soportar tensiones 
diferenciales de entrada importantes. Por ejemplo, el amplificador operacional 709 no se 
podria utilizar para esta aplicacion puesto que solo puede tener ±5 V, mientras que el 101 
o el 741 estan disenados para permitir grandes variaciones en v d , del orden de +30 V y, 
por tanto, pueden usarse. 


8.5*2. Circuit© resortador 

El circuito recortador o limitador de amplitud representado en la Figura 8.5-3 a es identico 
al circuito rectificador de la Figura 8.5-1/? salvo en la presencia de una tension de 
referencia. Asi pues, el circuito recortador hace posible ajustar el nivel de rectificacion. 






ib) 



Figura 8.5-3. Recortador con amplificador operacional: (a) circuito; (b) caracteristica de transfe- 

rencia; (c) formas de onda. 
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La operation del circuito se puede explicar observando que si el diodo esta funcionando 
por debajo de la tension umbral, la corriente del diodo es cero y la caida de tension en R L 
tambien es cero. Asi pues, v L = F ref cuando el diodo esta bloqueado o en corte. Para 
hallar el margen de tensiones de entrada en que esto ocurre observemos que se debe tener 

y A = v o - v L < v y (8-5-3) 

Cuando se sustituye v 0 = (u ; — v L )jA d , se puede obtener de (8.5-3) 


K + v L 

v t < 1 4 + v L 


(8.5-4a) 


Puesto que, cuando el diodo esta en corte v L = V rc{ , la tension de entrada en el codo es 

Vi * Vy + . — + V rt[ * F ref (8.5-46) 


Cuando la tension de entrada v t aumenta por encima del valor dado en (8.5-4 b), el diodo 
entra en conduccion. Ahora se aplica nuevamente (8.5-2), por lo que v L ^ V i cuando 
Vi > L ref . La caracteristica de transferencia esta representada en la Figura 8.5-3 b y las 
formas de onda tipicas lo estan en la Figura 8.5-3c. 


8.5-3. Rectif leader de onda completa 

En la Figura 8.5-4 esta representado un amplificador operacional que funciona como un 
rectificador de onda completa. La tension v r es la tension de entrada despues de la 
rectiflcacion de media onda. Esto se puede comprobar observando que cuando v i aumenta 
por encima de 0 V, D 2 conduce y v 0 se hace negativa, haciendo que el diodo D l se bloquee, 
es decir, pase al estado de corte. Con D 1 en corte, la corriente i 2 = 0 y v r == v v Sin embargo, 
con D 2 en conduccion, v 0 = v t — 0,7. Como v 1 = — v dl = —vJA dl = —(v 1 — 0,7 )jA dv se 
tiene 

v r = v 1 = ———- « 0 V para v t > 0 (8.5-5) 

A d -\- l 

Cuando v t es negativa, v 0 es positiva y el diodo D 2 esta en corte mientras el diodo D x 
conduce. Ahora A x esta conectado como amplificador inversor y con i 2 ^ i t = —vJR y 
v dl « 0 se tiene 

v r ~ Ri 2 = Ri l = —Vi para < 0 (8.5-6) 

Combinando (8.5-5) y (8.5-6) se ve que el circuito del operacional A x actua como rectificador 
de media onda. Las formas de onda de v t y v r estan representadas en la Figura 8.5-46. 
El amplificador A 2 es un amplificador sumador con una tension de salida [vease (8.4-6)] 


v L = -V; - 2v, 


(8.5-7) 
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Figura 8.5-4. Rectificador de onda completa: (a) circuito; ( b ) formas de onda. 


Utilizando (8.5-7) las formas de onda de v t y v r representadas en la Figura 8.5-4 b se llega a 
la salida rectificada de onda completa representada en la Figura 8.5-4/?. 

La exactitud de la tension de salida rectificada depende del grado de adaptation de las 
resistencias del circuito. En el Problema 8.5-5 analizaremos el efecto de utilizar resistencias 
con 10 por 100 de tolerancia sobre la forma de onda de salida. 
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8.5-4, Circuito ffijador de nivel 

El circuito representado en la Figura 8.5-5# se utiliza para fijar las crestas minimas de las 
formas de onda de la tension de entrada con respecto a masa. Este circuito se utiliza 
extensamente en television y en otros sistemas en que un tren de impulsos puede ser 
distorsionado y perder su nivel de referencia de c.c. La Figura 8.5-5/? muestra tal tren de 
impulsos. En la forma de onda original cada uno de los valores minimos era de 0 V en vez 
de las tensiones negativas variables representadas. La salida del circuito fijador esta 
representada en la Figura 8.5-5c. Aqui vemos que cada uno de los minimos ha sido 
restablecido en 0 V y que la excursion positiva AKde cada impulso se ha mantenido. Sin 
embargo, se observa una pequena y rapida cresta negativa tal como aparece en la figura. 

El funcionamiento del circuito fijador se comprende facilmente recordando que la 
tension entre los terminates de un condensador no puede cambiar instantaneamente. 
Supongamos ahora que el condensador C esta inicialmente descargado y que se aplica a la 
entrada la forma de onda de tension representada en la Figura 8.5-5/?. Cuando v t salta 
desde 0 hasta 2 V, la tension del condensador no cambia y es, por tanto, 0 V. De aqui que 
v d = — 2 V y que el operacional se sature siendo v 0 una tension negativa grande. (En la 
practica la tension de saturacion es aproximadamente el 80 por 100 de la tension de 
alimentacion negativa.) El diodo D esta entonces cortado, eliminandose el camino de la 
realimentacion. Asi v L ~ V; = 2 V, como se muestra en la Figura 8.5-5c. Notar que la 
tension del condensador permanece invariable en 0 V durante el pulso porque no circula 
corriente a traves de C. 

Cuando la entrada disminuye hasta — 1 V, la tension del condensador se mantiene 
inicialmente en 0 V. En consecuencia, v L disminuye inicialmente hasta — 1 V, y como v d = 
-v Ly v d salta inicialmente hasta + 1 V. Esto hace que la tension de salida aumente hacia su 
maximo valor positivo, pero queda fijada en aproximadamente v L + 0,7 por el diodo Z), el 
cual ahora pasa a conduction. Tambien ahora la tension del condensador cambia 
rapidamente porque pasa por el la corriente del diodo. Cuando esta alcanza el estado 
permanente, la corriente del condensador y, por tanto, la corriente del diodo son cero, lo 
mismo que la tension del diodo i? A . Como la tension del diodo i? A = v 0 + v d ^ v d (A d + 1), 
tenemos v d & 0. De aqui que v L = — v d — 0 V. Asi, en el estado estacionario con v x 
negativa, la tension del condensador v c es igual a la tension de entrada y v L queda fljado 
en 0 V. Este resultado esta ilustrado en la Figura 8.5-5r. Las crestas negativas son 
consecuencia de que inicialmente la variacion negativa de v L es igual a la variacion 
negativa de v i a causa de que la tension del condensador no cambia instantaneamente. El 
lector comprobara que la forma de onda de la Figura 8.5-5r es resultado de la entrada 
representada en la Figura 8.5-5/?. 

Aunque el circuito de la Figura 8.5-5# es util para explicar el principio de funciona¬ 
miento, este circuito fijador no siempre funciona correctamente. Por ejemplo, consideremos 
la forma de onda de entrada representada en la Figura 8.5-6#. Cuando v t salta a 2 V, v L 
tambien salta a 2 V y la tension del condensador se mantiene en cero. Cuando v t 
disminuye hasta —3 V, la tension del condensador aumenta rapidamente hasta v c — — 3 V, 
ya que v L se anula despues de una breve cresta (vease Fig. 8.5-6/?). Cuando i? f varia de 
4 voltios a + 1 V el condensador mantiene su tension de 3 V puesto que el diodo D esta 
cortado, y por tanto v L cambia a 4 V. Pero ahora, cuando v i cae a — 1 V, v d = i? c — v- t = 
= -3 V — (—1 V) = -2 V, como se indica en la Figura 8.5-6c, y la tension de salida 
v 0 = v d^d evoluciona hacia la tension de saturacion negativa. Por consiguiente, el diodo D 
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Figura 8.5-6. Problemas en el circuito limitador de la Figura 8.5-5 a: (a) forma de onda de 
entrada; (b) salida; (c) circuito cuando cae a — 1 V. 


permanece cortado. Dado que v L = —v d ,v L disminuye realmente a 2 V en vez de quedar 
limitada a 0 V. 

La razon de esta dificultad es que la production de una variation positiva de 
requiere que el condensador descargue una tension AV v Sin embargo, en el circuito de la 
Figura 8.5-5 c no hay camino por el cual se pueda descargar el condensador cuando v d es 
negativa. Para dar tal camino se inserta siempre una resistencia entre v L y masa, como 
muestra la Figura 8.5-7. 

El circuito practico para la fijacion de nivel representado en la Figura 8.5-7 no solo 
soluciona esta dificultad, sino que tambien solventa otro problema igualmente serio: la 
etapa de entrada de un amplificador operacional es siempre un amplificador diferencial, 
que requiere un retorno de c.c. hasta masa para que la corriente de base pueda fluir por los 
transistores de entrada. Como con v d negativa el diodo esta en corte y puesto que no 
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puede circular corriente continua por el condensador, R debe ser capaz de dar un camino 
para suministrar la corriente de base al transistor de entrada. 

El circuito representado en la Figura 8.5-7 se puede utilizar para fijar crestas positivas 
con respecto a masa si se invierte el sentido del diodo. Puede ser utilizado tambien para 
fijar el nivel de referenda prescrito conectando simplemente esta tension a la entrada no 
inversora. 


8.5-5. Detector de envolvente 

Un detector de envolvente (Fig. 8.5-8 a) es un dispositivo que sigue los valores de cresta 
de una forma senoidal modulada en amplitud ' Las formas de onda de entrada y salida estan 
representadas en la Figura 8.5-86. 

El circuito detector de envolvente representado es similar al circuito rectificador de 
media onda de la Figura 8.5-la, pero tiene un componente mas, el condensador C. La 




(« 

Figura 8.5-8. Detector de envolvente: (a) circuito; (b) formas de onda. 
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presencia del condensador no puede variar instantaneamente. Cuando la forma de onda 
de entrada y.(/) Uega a ser suficientemente positiva, el diodo D se conecta (conduce) y el 
condensador se carga a v {> siendo la corriente de carga / A ~ v L /R L . El diodo conducira en 
tanto que v ( aumente. Observese que cuando v i se hace constante se alcanzan las condiciones 
de regimen permanente por lo que v L es constante, la corriente en el condensador es cero y 
entonces ; A = vJR L . En este caso, puesto que 


i?, 


v l = 



V L + 


se puede demostrar facilmente que 


(8.5-8 a) 


07 


(8.5-86) 


Despues de alcanzar v { su valor de cresta, comienza a disminuir. Como la tension v L 
entre los terminales del condensador no puede cambiar instantaneamente, el diodo D deja 
de conducir y el condensador C se descarga a traves de R L . Esta descarga esta representada 
en la Figura 8.5-86. Para que el diodo D pase al estado de corte se debe tener v A ^ V y . 
Esto ocurre cuando 


+ V, 


V A = 




K + v. 


(8.5-9) 


Es decir, cuando ^ v L . 

Podemos sacar la conclusion de que en un sistema practico el condensador se cargara 
cuando v i > v L y se descargara cuando v i ^ v L . 


8.5-6. Limitador 

El limitador es un circuito que produce una salida de nivel constante alto (generalmente 
una tension positiva) si la senal de entrada es positiva y una salida de nivel constante bajo 
(generalmente una tension negativa) siempre que la senal de entrada sea negativa. 

En la Figura 8.5-9a se muestra un amplificador operacional limitador. El elemento 
de realimentacion en este circuito es un diodo Zener Z cuya caracteristica vi (vease 
Seccion 1.10) se muestra en la Figura 8.5-96. 

Cuando alcanza un valor positivo suficiente, el diodo Zener se comporta como si 
fuera un diodo de silicio ordinario. El diodo se asemeja a una fuente de tension V F en serie 
con una pequena resistencia y dado que v d % 0 la tension de salida 

v 0 = ~ v d * - V F (8.5-10) 

Cuando v i alcanza un valor negativo suficiente, el diodo trabaja en zona Zener y puede 
modelarse mediante una fuente de tension V 7 en serie con una pequena resistencia. Como 
v d ^ 0, la tension de salida quedara fijada en V z> luego 


(8.5-11) 
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+ y f - 



(a) 



(b) 



(0 


Flgura 8.5*9. Un limitador con operacional: (a) circuito; ( b ) caracteristica de un diodo Zener; 

(c) formas de onda. 
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En la Figura 8.5-9c se representan las formas de onda tipicas de las tensiones de 
entrada y salida. Observese que la tension de salida v Q evoluciona entre sus dos niveles de 
salida con un tiempo de transicion finito. Durante cada transicion el diodo esta en corte. 
Esto significa que la ganancia de v t a v 0 es en esencia la ganancia A d del amplificador 
operacional. La ganancia vjv i es entonces 


?0 



-A d 


(8.5-12) 


Asi pues, la variacion necesaria de la tension de entrada |Au f | para producir una variacion 
de V z 4- V F en la tension de salida es 


|Au f | 


L 2 + V F 
A d 


(8.5-13) 


Si V z = 6 V, V F = 0,7 V y A d = 10 5 , entonces |Ai> f | = 67 pV. 


GENERADOR DE BARRIDO CON AUTOELEVACION 

El generador de barrido con autoelevacion (bootstrap) representado en la Figura 8.6-la se 
utiliza para generar una rampa lineal de tension. En este circuito, la salida del operacional 
esta conectada directamente a la entrada inversora, como en el seguidor de tension de la 
Section 8.2. La realimentacion origina un cortocircuito virtual en la entrada, por lo que 
u d ~ 0 y se obtiene v 0 = v c . De aqui que la tension en el punto P sea 

v P = V z + = v z + v c (8.6-la) 


De aqui, 


v P ~ v c = V z 


(8.6-16) 


Cuando el diodo Zener trabaja en zona Zener, V z es aproximadamente constante e 
z k = ( v p — v c )!R ~ V z /R — constante. 

Esta corriente constante circula por el interruptor S cuando esta cerrado y cuando esta 
abierto circula por el condensador C haciendo que se cargue. De ahi que la tension que 
soporta el condensador aumente linealmente, ya que 





Ya 

R 


y 7 . v 7 

— dt = -r-t 


Vz 

RC 


( 8 . 6 - 2 ) 


La tension del condensador continua incrementandose linealmente hasta que v c = V cc 
— V z . Si v c crece por encima de este valor el diodo Zener se corta (pasa a ser un circuito 
abierto), por lo que el amplificador operacional se convierte simplemente en un seguidor 
de tension. El condensador continua su carga hacia F cc , pero ahora sigue una curva 
exponencial con una constante de tiempo z = (r + R)C , como se ilustra en la Figura 8.6-16. 
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Figura 8.6-1. Generador de barrido autoelevador ( bootstrap ): (a) circuito de barrido simple; 
(6) forma de onda de barrido simple; (c) forma de onda astable; ( d ) circuito para funcionamiento 

periodico (astable). 
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Con frecuencia, se necesitan tensiones lineales periodicas como las representadas en la 
Figura 8.6-lc para muchas aplicaciones. Uno de estos dispositivos se denomina «generador 
de barrido», y se dice que opera en modo astable. Este modo de trabajo se explica a 
continuation: cuando la tension de salida aumenta la tension del punto P, V P , crece. El 
amplificador operacional A 2 esta polarizado de forma que para valores de V P menores de 
un valor predeterminado su salida es una tension muy negativa. El amplificador A 2 
esta disenado para obtener una elevada ganancia. Asi cuando V p crece por encima de 
la salida de A 2 alcanza un valor de tension positiva muy elevado y, como consecuencia, el 
FET entra en saturation. De esta forma, la impedancia del FET es pequena y el 
condensador C se descarga rapidamente, haciendo que V P baje, lo que hace que la salida 
de A 2 disminuya. Sin embargo, el FET se mantiene saturado hasta que C se descarga, 
puesto que el diodo D desconecta temporalmente A 2 de la puerta. Esto permite que la 
tension del condensador C\ (que es la tension de puerta) disminuya lentamente al 
descargarse a traves de R v 

El circuito de la Figura 8.6-1 d antes descrito suele llamarse circuito de barrido 
«bootstrap» y la frecuencia del barrido depende de los componentes del circuito (vease 
Problema 8.6-3). 


8.7. AMPLIFICADOR LOGARITMICO 

En la Figura 8.7-1 esta representado un amplificador cuya tension de salida es proporcional 
al logaritmo de la tension de entrada. La funcion logaritmica es generada por el transistor 
T de la realimentacion. 

Para hallar la ecuacion de respuesta comenzamos suponiendo que el transistor T esta 
en conduction y que v d & 0 V. Entonces 

(8.7-1) 

y v be • > 

(8.7-2) 

= a F^EO y 





lr = 1 1 = 


A 


Aplicando las ecuaciones de Ebers-Moll para un transistor en que v CB > 0 
podemos escribir la corriente de colector [vease Ec. (2.2-14^)] como 

«c = h eV ° £lVT 

[La comparacion de (8.7-2) con (2.2-14a) mostrara que hemos ajustado l 0 
hemos supuesto que todos los otros terminos son despreciables.] 


Figura 8.7-1. Amplificador logaritmico. 
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Las Ecuaciones (8.7-1) y (8.7-2) pueden ser combinadas para obtener 

= h^' Vr (8.7-3a) 

Observando que la tension de base del transistor es igual al potencial de masa (cero), 
tenemos 

v B e = ~ v e ~ ~ v o (8.7-36) 

Combinando (8.7-3a) y (8.7-36) y tomando logaritmos naturales en ambos miembros, 
obtenemos la ecuacion de respuesta deseada 

V. = - V T In TIT (8.7-4) 

l o K 1 

Esta relation muestra que v 0 es proporcional al logaritmo neperiano de v L . El termino I (J R l 
actua como factor de escala, es decir, se genera In (, av f ) cuando se ajusta mediante el 
factor de escala a. Se puede obtener una ganancia adicional conectando v 0 a un amplificador 
lineal. Sin embargo, hay que tener en cuenta que, para que el amplificador logaritmico 
funcione correctamente, debe ser positiva. Asi pues, este es un dispositivo unipolar. 


( 

1 


\ 


8.7-1. Amplificador logaritmico con compensation en temperatura 


La generacion exacta de la funcion logaritmica usando el circuito de la Figura 8.7-1 esta 
severamente limitada porque tanto I Q como V T son sensibles a la temperatura. Esta 
dependencia de la temperatura se minimiza utilizando el amplificador logaritmico repre- 
sentado en la Figura S.l-2a. Este circuito acepta dos entradas, v 1 y v 2 y la tension de salida 
es proporcional al logaritmo del cociente de estas tensiones de entrada. A menudo v 2 es 
una tension flja de referencia. 

En este circuito los transistores 7\ y T 2 son la realimentacion de los dos operacionales. 
Por tanto, suponiendo v dl & 0 V y v d2 & 0 V, tenemos 


= ^ 6 12 = R 


(8.7-5) 


1 Ri 

Las corrientes de colector i ci e i c2 vienen dadas por (8.7-2). Asi (8.7-5) se transforma en 

i — j — —L _. j 
*1 — ‘Cl n O 


U = l r 


Ri 


= = /eW^r 

R, ° 


(8.7-6a) 

(8.7-66) 


Dividiendo (8.7-6a) por (8.7-66) y tomando el logaritmo del resultado se obtiene 

( R v 

7T ~ 

K 1 V 2 


(8.7-7) 
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Fig lira 8.7-2. Amplificador logaritmico con compensation en temperatura: (a) circuito; 

(6) caracteristica de respuesta tipica. 


Sin embargo, como v E2 = v Ei = v E , 

v bex ~ ~ V E 

y V BE2 = V B2 — V E 

Sustituyendo (8.7-8) en (8.7-7) se obtiene 



(8.7-8a) 

(8.7-86) 







APLICACIONES DE LOS AMPLIFICADORES OPERACIONALES 419 

En la Figura 8.7-2 se puede ver que la tension v B2 esta relacionada con la tension de salida 
v 0 por 


R. 


Vr-> — 


R, + R, 0 

Finalmente, combinando (8.7-19) con (8.7-10) llegamos a la ecuacion deseada 

'R 2 + 


(8.7-10) 


V.n = 


R. 


F r jln (£Ei 

\Rl 


(8.7-11) 


Observese que aunque v 0 no es ya funcion de I 0 , todavia es sensible a la temperatura 
debido al termino V T . Para minimizar la variacion de temperatura debida a V T , se elige R 3 
mucho mayor que R 4 , mientras que /? 4 es una resistencia con compensacion en temperatura 
calculada para que 


AT 


< (V T tR 4 ) 


(8.7-12) 


Tipicamente R 2 = 16 kQ y R^ = 1 kQ. 

Aunque v x y v 2 pueden ser funcion del tiempo, una de ellas suele ser una tension de 
referenda. Si v 0 debe ser positiva, v Y es la tension de referenda. 

Todo el analisis precedente se basa en que T x y T 2 tienen identicas caracteristicas. El 
circuito integrado LM194 incluye transistores superadaptados en los que las tensiones 
base-emisor estan ecualizadas a 50 /iV y las ganancias de corriente h FE lo estan con un 
error menor del 2 por 100. Los amplificadores logaritmicos construidos con circuitos 
integrados tienen un margen util tipico de v L = 0,1 mV a 10 V, es decir, 5 decadas (100 dB). 


- EJEMPL0 8.7-1 - 

Un amplificador logaritmico en que se utiliza el LM194 tiene los siguientes valores 
parametricos 

R, = R 2 = 10 kQ R 3 = 16,4 kQ ± 1 % 

jR 4 = 1 kQ (compensado en temperatura) V T = 25 mV 

La tension de entrada v x varia de 1 mV a 10 V. Hallar el valor de la tension de 
referenda v 2 por el cual v 0 sea 0 V cuando v 1 es 100 mV. Representar v 0 en funcion 
de v v 

Solucidn 

Utilizando (8.7-11) se tiene 


16,4 ~ 1 (25 x 10“ 3 ) In — = -0,434 In - 

Vn V 7 


V t 


2 
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Puesto que log x » 0,434 In x, tenemos 

i v i 

v - - - ios ^ 

Como log 1 = 0, la tension de referenda debe ser 100 mV para tener v 0 = 0 V 
cuando v x = 100 mV. Finalmente, 

v 0 = -log jpj- = -log 10»1 

donde v 0 y v x estan expresados en voltios. Esta ecuacion esta representada en la 
Figura 8.7-26. 


8.8. FUENTES DE ALIMENTACION REALIMENTADAS 

Para que el fundonamiento sea fiable, los modernos componentes electronicos, particular- 
mente los circuitos integrados, deben ser alimentados por tensiones continuas que se 
mantengan constantes aunque varien las corrientes de carga o las tensiones de linea. Esto 
se consigue utilizando fuentes de alimentacion reguladas. Actualmente se dispone de estas 
fuentes en forma de Cl y, a menudo, se utiliza uno de tales elementos en cada placa de 
circuito impreso, convenientemente dispuestos para suministrar potenda a todos los 
circuitos integrados de la placa. Esto es particularmente aplicable a los circuitos digitales 
de logica transistor-transistor y emisor acoplado , en que la fuente suministra impulsos de 
corriente. Utilizando fuentes individuates se puedc evitar que se propaguen los efectos de 
estos impulsos de unas placas a otras. 

El chip tipico de un regulador contiene una referenda Zener junto con dos operacionales 
y los circuitos asociados. Como en un chip no se puede disipar una elevada potencia, 
generalmente se requieren dos transistores externos cuando haya de ser entregada una 
corriente de salida elevada (mayor de 1 A). En esta seccion presentaremos la teoria basica 
del regulador de tension en circuito integrado. Los reguladores simples que utilizan solo 
diodos Zener han sido estudiados en la Seccion 1.10. 

La Figura 8.8-1 muestra una fuente regulada con tension positiva de salida. El circuito 
esta alimentado por la tension Vcc, que procede de una fuente de alimentacion no 
regulada. La entrada es la tension de referenda y la salida es la tension regulada v L . R L 
representa la carga. 

La tension de referenda se deriva del diodo Zener o de un diodo regulador tal como el 
LM103. Cualquiera de estos dispositivos da una tension relativamente constante (tipica- 
mente 1,8 a 5,6 V) que es bastante independiente de la temperatura. Por ejemplo, el 
LM103 tiene un coeficiente de temperatura de aproximadamente —5 mV/°C cuando la 
tension es 3,3 V y una caracteristica de ruptura que es 10 veces mas abrupta que la del 
diodo Zener tipico. 

Los dos operacionales A 1 y A 2 han sido elegidos para que den la minima sensibilidad 
ante las variaciones de la fuente de alimentacion y de la temperatura. La ganancia de A , es 
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f'ec. alimentation no regulada 



Figura 8.8-1. Fuente de alimentacion regulada por Cl. 

(*, + R 2 )/Ry y ganancia de A 2 incluyendo 7\ y T 2 es la unidad. Los transistores 7\, T 2 
y la resistencia r pueden ser considerados como parte del operacional A 2 . Esto es una 
consecuencia de la conexion de realimentacion desde la salida v L hasta la entrada inversora 
de A 2 . T v T 2 y r son componentes discretos separados unicamente cuando debe ser 
suministrada por 7j una corriente de carga muy intensa. 

La tension de carga v L es 


V L = A,A 2 V r = (l + ^) V* (8.8-1) 

Asi, la tension de carga se puede ajustar a cualquier valor mayor que V R (y menor que ^cc) 
ajustando simplemente R 2 y R { . 

Como antes dijimos, el transistor T x se conecta como un seguidor de emisor para 
suministrar una corriente mas intensa que la disponible desde A 2 hasta la carga R L . 

El transistor T 2 y la resistencia r proporcionan proteccion contra sobrecarga o 
cortocircuito en el sistema. Por ejemplo, consideremos que 7\ esta especificado para que 
pueda suministrar con seguridad no mas de 5 A y que la fuente de alimentacion esta 
calculada para generar 5 V. Si, por alguna razon, se reduce R L a un valor menor que 1 Q, 
i L excedera de 5 A y T l se puede sobrecalentar y destruir. Para evitarlo ajustamos 
ri L mix = V y — 0,65 V. Con corrientes de carga menores que i L m4x el transistor T 2 estara en 
corte a causa de que su tension base-emisor es menor de 0,65 V. Sin embargo, si la corriente de 
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Tension relativa de carga 

A 



Flgura 8.8-2. La caracteristica de corriente constante obtenida utilizando T 2 . 

carga excede de i Lt mAx , la caida en r hara que el transistor T 2 conduzca y quite corriente de 
la base de T x . Asi pues, la corriente i Ei tiende a permanecer constante en el valor requerido 
para ri E1 = 0,65 V. Puesto que la corriente de colector de T 2) i C2 es solamente una 
fraction de la corriente de base de T v i BU la corriente i C2 es mucho menor que la corriente 
i El , y la corriente de carga i L = i El + i C2 & i Ei se mantiene relativamente constante en 
i L , m &x a l disminuir la resistencia de carga. Asi, en resumen, vemos que la presencia de T 2 
significa que la tension en la carga permanece constante aunque la resistencia de carga 
pueda disminuir mientras que i L < i Li m&x . Cuando i L = i Limix , una ulterior diminution 
de la impedancia de carga da por resultado que la corriente de carga se mantenga 
constante y que la tension de carga disminuya. La action de este regulador de tension con 
limitation de corriente esta representada en la Figura 8.8-2. 

Regulation. Se utiliza la palabra regulation para describir la desviacion del comporta- 
miento de un regulador respecto a] ideal. La regulation de tinea, definida como el cambio 
de la tension de salida para una variation dada de la tension de entrada, es tipicamente 
100 /iV/V. La regulation de carga de la fuente del Cl es la variation de la tension de salida 
correspondiente a una variation de la corriente de carga. Un valor tipico de la regulation 
de carga es 20 mV/A. 

Por ejemplo, supongamos que se tiene una entrada no regulada de 15 V para excitar 
un Cl regulador que suministra 1 A a 5 V. La entrada no regulada puede tener una caida 
de tension de hasta 12 V y la corriente de carga puede ser tan intensa como 1,2 A. Si la 
regulation de linea del Cl es 100 fdVfV y la regulation de carga es 20 mV/A, la variation 
en el caso mas desfavorable de la tension de salida es 

AV l = (15 - 12X100) fiV/V + (1.2-2)(20) mV/A = 0,3 mV + 4 mV = 4,3 mV 


8.9. MULTIFLICADOR ANALOGICO DE CUATRO CUADRANTES 

Un multiplicador analogico de cuatro cuadrantes es un dispositivo cuya tension de salida 
es directamente proporcional al producto de dos tensiones de entrada independientemente 
de la polaridad de las entradas. Asi 

v a = Kv x v 2 

donde v x y v 2 pueden ser positivas o negativas. 
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El multiplicador basico de cuatro cuadrantes esta representado en la Figura 8.9-1. El 
circuito es similar al MC1595 de Motorola. Aqui se aplican las dos entradas v y y v 2 a dos 
amplificadores diferenciales identicos — T 2 y T 3 - r 4 , cada uno de los cuales esta 
alimentado por la fuente de corriente I 0 . Para demostrar que este circuito actua como un 
multiplicador procedamos como sigue. Con los resultados de la Section 7.1 se puede 
demostrar que las corrientes de colector de T l — T 4 (vease Problema 8.9-1) son 





2 (R e 

+ 

A») 


»i 


2(R e 

+ 





2 (R t 

+ 

4*) 


»i 


2 (R e 

+ 

*») 


Utilizando la primera ley de KirchholT, tenemos 


(8.9-1 a) 


(8.9-1 b) 


(8.9-lc) 


(8.9-1 d) 


Z C1 — l E5 + l E6 (8.9-2tf) 

e Z C2 = Z E7 d" l ES (8.9-2 b) 

Si en la ecuacion de Ebers-Moll (2.2-146) ponemos e Vec/y - r « 0 y despreciamos los terminos 
— 1, hallaremos que i E5 e i E6 son 

4s « 4(8.9-3a) 
e 46 ~ 4o e "*“ /Kr (8.9-36) 

Dividiendo estas dos, se obtiene 

-EA — £ V 8£S~ j'g 9-4) 

Combinando (8.9-4) y (8.9-2a) se tiene 


Z £5 — 


__ jci _ 


(8.9-5) 


La tension de base v B5 de T s es la misma que u C3 , donde v C3 es la tension de colector de 
T 3 . Analogamente v B6 = v C4 y, ademas, las tensiones de emisor de T 5 y T 6 son identicas. 
Por tanto, aplicando la segunda ley de KirchholT, tenemos 

V BE5 — V BE6 ~ ( V B5 ~ V E5 ) “ ( V B6 ~ V E() 

= V B5 — V B6 ~ V C3 ~~ V C4 


(8.9-6) 
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Seguidor de tension Amplificador diferencial 



Por (8.9-5) podemos escribir 


E5 | e -(v Ci - v ^)y T 

Analogamente, con un poco de algebra, se puede demostrar que 

/ = __ 

E7 J _|_ g—( V C4~ 


(8.9-7) 


(8.9-8) 


Como el seguidor de tension tiene una impedancia de entrada extremadamente alta, 
i P = / C5 + i cl \ ademas, puesto que i C5 « i £5 e i ci ^ i E11 podemos combinar (8.9-7) y 
(8.9-8) para obtener 
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l P ~ l E5 + , E^ 


I 4 _ ; c U'c j “ l’c4^ ^ 

f Cl ^ Z C2 e _ 


(8.9-9) 


Esta corriente es directamente proportional al producto de v 1 y u 2 . 

La corriente i C3 circula a traves del diodo D 1 y, por tanto, esta relacionada con la 
tension v C3 = —v D1 por 


Analogamente 


! — If 1 * r 

l C 3 ~ 7 D e 

/ - / 

*C4 — y D e 


(8.9-10) 

(8.9-11) 


Para Uegar a (8.9-10) y (8.9-11) hemos supuesto implicitamente que / c3 e i C4 son mucho 
mayores que las corrientes de base de T 5 , 7 6 , T 7 y T 8 . Luego 


l Sl = )/*> 

*C4 

Sustituyendo (8.9-12) en (8.9-9) hallamos 

• _ Z C1 d- l C2 l C?>l l C4r __ *C1 Z C4 + Z C2*C3 

1 + I cz/^CA *C4 d- / C3 


(8.9-12) 


(8.9-13) 


donde i ci a / C4 vienen dadas por (8.9-1). Finalmente, sustituyendo (8.9-1) en (8.9-13) y 
simplificando 


III 2 + «W[2(^ + ^io) 2 ] 


(8.9-14) 


Observese que i P contiene una constante y un termino directamente proporcional al 
producto v l v 2 . 

La tension de salida v ci es 


V o\ — ^CC — ^CC ~ 

Se puede demostrar analogamente que 

LK 


IoK _ K 

2 2 1 0 (R e + h ibi 


a °i v 2 


(8.9-15) 


v o2 ~ K:c 


+ 




2 2 1 0 (R e + A J 


2 ^1^2 


(8.9-16) 


Si v 0l y v o2 son las entradas en los dos seguidores de tension, que luego son aplicadas 
al amplificador diferencial representado en la Figura 8.9-1, la serial de modo comun 
^cc — K RJ2 desaparece (vease Sec. 8.4) y la salida del amplificador diferencial es 


R, 


UK + AJ 


2 y i U 2 


u 


(8.9-17) 
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8.9-1 . Aigunas aplieaciones del multiplicador analogic© 

El simbolo de circuito utilizado para representar el multiplicador de la Figura 8.9-1 esta 
representado en la 8.9-2<z. Si se conectan entre si y v 2i el multiplicador realiza la 
operation de elevation al cuadrado puesto que 

0. = Kv j (8.9-18) 

La Figura 8.9-26 muestra como se puede utilizar el multiplicador para la extraction de 

raices cuadradas. Como v d & 0 e i t « 0, tenemos vJR + vJR = 0, por lo que v a = —v 0 . Pero 

v 0 = v] (8.9-19) 

De donde u, = y /-~v a (8.9-20) 


"i o- 


-o o. 


Kv{V 2 


(fl) 




Figura 8.9-2. Multiplicador analogico: (< 3 ) simbolo de circuito; (b) circuito para obtener la raiz 

cuadrada; (c) circuito divisor. 
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Asi pues, es la raiz cuadrada de — v a y v a debe ser negativa. Se puede incluir un inversor 
en el bucle de realimentacion para que el circuito admita entradas positivas. 

Como ejemplo final del uso del multiplicador consideremos el circuito divisor de la 
Figura 8.9-2c en que las tensiones de entrada son v a y v 2 . Como v d ^ 0 e i { ^ 0. 

“ + ^ — 0 entonces v a = —v 0 (8,9-21) 

Pero como v Q — Kv ^ 2 , 



(8.9-22) 


En la practica se pueden ajustar los factores de escala mediante la variacion de las 
resistencias. 


8.10. CONTROL AUTOMATICO DE GANANCIA 

Un problema que plantean la mayoria de receptores de comunicaciones concierne a la 
amplia variacion del nivel de potencia de las senales recibidas en la antena. Esta variacion 
es debida a diversas causas. Por ejemplo, en un receptor de radio de AM comercial, cada 
estacion emisora esta situada a diferente distancia del receptor y puede transmitir a 
diferente nivel de potencia. En los sistemas de comunicaciones espaciales el transmisor del 
satelite o de la nave que lo transporta puede estar alterando su position con respecto al 
receptor situado en tierra. Puesto que la senal recibida disminuye como el cuadrado de la 
distancia al receptor, es probable que en muchas situaciones se produzcan amplias 
variaciones del nivel de potencia recibido. 

En el diseno del receptor estas variaciones son causa de serios problemas que usualmente 
se pueden solucionar utilizando un control automatico de ganancia (CAG). En los circuitos 
de CAG se utiliza realimentacion para mantener un nivel fijo de potencia de la senal en el 
receptor aunque el nivel de la senal varie ampliamente en antena. 

El control automatico de ganancia se consigue utilizando un amplificador cuya ganancia 
pueda ser controlada por una corriente o una tension externa. Por ejemplo, se puede 
emplear el circuito representado en la Figura 8.10-1 como elemento controlador de 
ganancia en un sistema de CAG. En este circuito v t es la senal de entrada de nivel variable 
y v 0 es la senal de salida que debe tener un nivel relativamente constante. El circuito 
fuciona como sigue: la c.c. / CAG no puede circular por R a causa del condensador de 


C - oo R 



Figura 8.10-1. Circuito basico de control de ganancia. 
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bioqueo C; sin embargo, polariza al diodo en la region directa de su caracteristica. 
Suponiendo que v i sea una serial debil, la resistencia del diodo r d y la resistencia R forman 
un divisor de tension. Por tanto, la tension de salida es 


v n = 


donde, por (2.1-5) 


R + r e 


V-r 


1 CAG 


( 8 . 10 - 1 ) 


( 8 . 10 - 2 ) 


Sustituyendo (8.10-2) en (8.10-1) y suponiendo que R $> r d , (8.10-1) se convierte en 


Vt 


RI( 


V; 


(8.10-3O) 


CAG 


La action CAG se obtiene derivando / CAG de la envolvente (valor de cresta) de u. que 
denominaremos (de la manera que seguidamente se explica) para que sean directa- 

mente proporcionales; es decir, / CAG (/) = Entonces (8.10-3a) se convierte en 


V T v x 




(8.10-3 b) 


y la salida es constante aunque vane V im . Por ejemplo, si v i es. senoidal y tiene una 
amplitud V im que varia con el tiempo, podemos escribir 


= K-JO cos <*>o* 

Luego, u f (/)/K-m(0 = cos y de (8.10-3/?) 

V T 

V o (0 « COS (D 0 t 

La envolvente de la tension de salida es, pues, 


L = 


Vj_ 

RK 


(8.10-3c) 


(SAQ-3d) 


(8.10-3*) 


y es constante e independiente de las variaciones de la envolvente de entrada. 

En el mercado existen circuitos CAG, tales como el amplificador LM13600, que utilizan 
una fuente de corriente controlada incorporada en un operacional, como la representada 
en la Figura 8.10.2. En este circuito actua como fuente de corriente constante que 
suministra la corriente / CAG , donde 


F cag - 0,7 + V l 


EE 


* CAG 


R , 


(8.10-4) 
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FSgura 8.10-2. Un amplificador diferencial de ganancia controlada. 


En la Section 7,3 hemos calculado que las corrientes de emisor para pequena serial son 


2 h ib 


(8.10-5) 


Luego la tension de salida v 0 es 


R c , . 

v o = 7- (v 2 ~ V t ) 

n ib 


( 8 . 10 - 6 ) 


donde 


*.. - 


Atag/2 


(8.10-7) 


Sustituyendo (8.10-7) en (8.10-6) y haciendo = 0 se obtiene la ganancia del amplificador 


K 

2V t 


~ ( ^CAG , MO 


V, 


(8.10-8a) 
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Ffgura 8.10-3. Sistema CAG: (a) simbolo de amplificador operacional de ganancia controlada; 
{b) amplificador CAG completo; (c) ilustracion de la definition de V im [t). 

Si v 2 (t) — V 2 Jj) cos cu 0 ^» la amplitud de la tension de salida v 0 (t) puede mantenerse 
constante si disponemos de una J CAG inversamente proporcional a la envolvente de la 
tension de entrada, es decir, 

K 

vJa 


^cagM — 


(8.10-8*) 
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| 

I 


Entonces (8.10-8a) se convierte en 


(RA v 2 (t) 

V V T ) v 2m (t) 


(8.10-8c) 


y la envolvente de v a es constante incluso si la envolvente de v 2 , varia. En un amplificador 
operacional comercial de ganancia controlada, al amplificador diferencial le siguen una o 
mas etapas de amplification. 


Margen dinamico. Un parametro importante en un amplificador comercial CAG es el 
margen dinamico de control, es decir el margen de variation de la ganancia. Para el 
LM13600 la ganancia puede modificarse en mas de 60 dB (un factor de 1000) ajustando la 
tension de control. El rango de / CAG en el circuito de la Figura 8.10-2 va de cero hasta el 
valor que causa la saturation de T l y T 2 , 6 T 3 . 

El simbolo de un amplificador CAG aparece en la Figura 8.10-3a. La Figura 8.10-36 
muestra un sistema completo CAG, que consta de un amplificador operacional de ganancia 
controlada A 19 como el LM13600, un amplificador no inversor A 2 y tambien se podria 
utilizar un amplificador inversor y, como elemento de realimentacion, un circuito detector 
de envolvente de cresta realizado con un diodo D y una red RC. 


8.10-1. Cdlculo de la tensitin de salida en el sistema CAG 
de la Figura 8.10-3. 


La tension de salida v 0l del amplificador operacional de ganancia controlada A x , mostrado 
en la Figura 8.10-36, viene dada por (8.10-8a): 

°.1 = (fj^ 4 ag) V, (8.10-9) 

En esta ecuacion K l es la ganancia adicional del amplificador A x y v 2 — v t . 

La tension de salida v o2 del amplificador CAG completo es entonces 

v ° 2 = ( 2 ^: Vi ( 8 - 10 - 10 ) 

donde K 2 = 1 + R 2 !R\ , la ganancia del amplificador A 2 . La tension de salida v o2 (t) es la 
envolvente detectada de forma que la tension V CAG del CAG es una tension negativa. Si 
hacemos v^t) — V im {t) cos a> 0 t y V o2 {t) = V o2 Jt) cos co 0 l , la tension del CAG se puede 
escribir como 

^CAG = - V o2mU) = -(jy r ^^24ag) KJt) (8.10-11) 

La corriente y tension de control de la ganancia estan relacionadas por la ecuacion 
(8.10-4). Sustituyendo (8.10-11) en (8.10-4) y resolviendo para / CAG se tiene 

V EE - 0,7 

R e + (RJ2V T )K,K 2 V im (t) 



( 8 . 10 - 12 ) 
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Sustituyendo (8.10-12) en (8.10-10) podemos obtener 


2 V t R, 


K,K- 


Vee ~ 0,7 


1 + (RJ2 V T R e )K l K 2 V im {t) 


v,(t) 


(8.10-13) 


Normalmente se hace que la ganancia K l K 2 sea lo suficientemente grande para asegurar que 


2 K ‘ K ‘ * ' ,8J °' I4) 

por eso, finalmente tenemos: 

V.2 ~ ( V EE - 0,7) ^ (8.10-15) 

Este importante resultado indica que v o2 es proporcional a v£t)/V im (t). Esta relation tiene 
una envolvente constante dado que la envolvente de v t (t) es V im (t). Como resultado de la 
accion del detector de cresta el circuito CAG responde solamente a las variaciones suaves, 
es decir, a cambios en la potencia de la serial. Un valor tipico para la constante de tiempo 
RC del detector de cresta es 1 s. 

Es interesante remarcar que el circuito CAG no responde a cambios rapidos en la 
amplitud de y £ . Si la amplitud de v- t se modifica instantaneamente, aun en el caso de que los 
amplificadores operacionales A 1 y A 2 pudieran seguir esta variation, el condensador 
detector de envolvente no podria puesto que la tension en un condensador no puede 
variar instantaneamente. De ahi que ante estos cambios (8.10-14) no se aplica y v o2 (t) 
resulta proporcional a y.(/) hasta que se llega al estado estable. Por tanto al circuito CAG 
se le considera como un limitador de accion lenta (slow-acting) [vease (8.5-6)]. 


8.11. CONSIDER ACIONES PRACTICAS EN LOS CIRCUITOS 
CON AMPLIFICADORES OPERACIONALES 

Mantenimiento de la simetria en el circuito de entrada. En los circuitos con amplificador 
operational que hemos estudiado hasta aqui se ha supuesto que existe perfecta simetria en 
los amplificadores diferenciales para que cuando ambas entradas sean iguales la salida sea 
cero; es decir, que el rechazo de modo comun sea perfecto. Este no es el caso en los 
operacionales reales y la tension de salida no es exactamente cero aunque ambos terminales 
de entrada esten conectados a masa. Esto es debido a varias causas. Por ejemplo, en un 
operacional con BJT se requiere cierta corriente de polarization para mantener en 
conduction los transistores de entrada. Estas corrientes de polarization I Bl e I B2 circulan 
por los terminales de entrada, como muestra la Figura 8.11-la, donde ambos estan 
conectados a masa. Si suponemos que v 0 es pequena, I Bl circula a traves de la combination 
paralelo de y R 2 y luego entra en el terminal v l haciendo que aparezca en la entrada 1 
una tension u 1 as / B1 (^! I ^ 2 )- Como la entrada 2 esta conectada a masa, tenemos v 2 = 0, 
por lo que 


= 


v 2 ^ I B \(R i II ^ 2 ) 


( 8 . 11 - 1 ) 
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Figura 8.11-1. (a) Amplificador inversor; (6) amplificador con R p , (c) amplificador no inversor con R p . 


Esta tension de entrada diferencial produce una tension de salida v 0 — A d v d . Los valores 
tipicos de esta tension offset son menores que 1 mV y en la practica pueden ser eliminados 
conectando una resistencia R p = R l || R 2 entre el terminal 2 y masa. Cuando se hace esto, 
las corrientes de polarization, que usualmente son casi iguales, fluyen a traves de resistencias 
iguales por lo que no habra tension de entrada diferencial. La configuration inversora con 
R p conectada como muestra la Figura 8.11-16 y el amplificador no inversor estan 
representadas en la Figura 8.11-lc. Para tener en cuenta las diferencias entre I Bi e I B2 se 
puede emplear una resistencia variable para R p y ajustarlo para el minimo offset de salida. 

En la mayoria de circuitos con amplificador operacional se utilizara esta compensation. 
Por ejemplo, en los filtros pasatodo representados en la Figura 8.4-6, R = RJ2 para 
asegurar la simetria. En el recortador con amplificador operacional de la Figura 8.5-3 se 
insertara una resistencia R p = R L en serie con la entrada v- r Algunos circuitos operacionales 
son mas complicados y no siempre es facil hallar R p . Por ejemplo, consideremos la Fi¬ 
gura 8.5-4. En este circuito se debe insertar una resistencia R pi = R/2 entre la entrada v 2 y 
masa y una resistencia R pl — Rj 4 entre la entrada i\ y masa. 
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Especificaciones de las hojas de datos 

Los valores nominales maximos o maximas especificaciones (limites que, si se superan, 
pueden deteriorar permanentemente al dispositivo) son: 

L Tension de alimentacidn. Aunque habitualmente se requieren dos alimentaciones, 
tales como ±1,5, ± 15, e incluso ±40 V, algunos operacionales solo requieren una 
fuente de alimentacion, por ejemplo, +15 V. 

2. Disipacion de potencia. La maxima potencia que el Cl puede disipar sin que se 
destruya esta siempre especificada por el fabricante. Un valor tipico es 0,5 W. 

3. Temperatura de funcionamiento. La temperatura ambiente a la cual pueden 
funcionar con seguridad los Cl de serie militar esta comprendida entre — 55 y 
+ 125 °C. Para los dispositivos de serie comercial el margen es de 0 a 70 °C. 

4. Maximas tensiones de entrada de modo diferencial y de modo comun. Si la ten¬ 
sion diferencial de entrada v d supera la cantidad especificada por el fabricante, 
circula una corriente excesiva y se puede destruir el operacional. Esto tambien 
ocurre si se aplica a las entradas una tension excesiva de modo comun. Los valores 
tipicos son ± 30 V. 

Caracterfsticas electricas (caracteristicas de prestaciPn 
determinadas por medidas) 

1. Tension offset de entrada. Es la tension diferencial v d que debe ser aplicada para 
hacer que la tension de salida sea cero. Idealmente v d = 0 hace que v 0 = 0; sin 
embargo, debido a la falta de perfecta simetria entre los transistores del Cl, se 
requiere algun valor finito de v d para que v 0 sea cero. Los valores tipicos son de 
1 mV. Para contrarrestar este efecto se pueden hacer varios ajustes de nulo o cero. 

2. Corriente offset de entrada. Es la diferencia entre las corrientes de las entradas v [ 
y v 2 cuando se hace que la salida sea cero mediante la insertion de una tension de 
offset. Un valor tipico de esta corriente es 20 nA. 

3. Corriente de polarizacion de entrada. Es el valor medio de las dos corrientes de 
entrada que son necesarias para que el transistor de entrada funcione correctamente. 
Los valores tipicos son 80 nA. 

4. Coeficiente de temperatura de la tension offset de entrada o deriva termica. La 
tension offset de entrada es funcion de la temperatura y varia tipicamente 15 fxV/° C. 

5. Ganancia de tension para gran sehal. Es la relacion entre la tension de salida y la 
tension de entrada cuando la tension de salida tiene valores maximos simetricos, 
en nivel no recortado. Este valor es mayor de 100 000 y aproximadamente igual 
a A d . 

6. Relacion de rechazo de modo comun. Es la relacion entre la ganancia de modo 
diferencial y la ganancia de modo comun A d /A ai tipicamente 100 dB (100 000). 

7. Relacion de rechazo de la tension de alimentacidn. La falta de perfecta simetria en 
el circuito significa que la tension de salida varia con la tension de alimentacion. 
La relacion de rechazo de la tension de alimentacion es la relacion entre la 
variacion de la tension offset de entrada y la variacion de la tension de alimentacion 
que la produce; es decir, para que la tension de salida sea cero es necesario que 
haya una tension offset V io en la tension de alimentacion Vcc ■ Si la tension de 
alimentacion varia hasta V cc + A ^cc la tension offset de entrada necesaria sera 
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V io + AV io . Entonces la relation de rechazo de la tension de alimentation es 
AVJAV co y es tipicamente de —100 dB. 

8. Compensation en frecuencia. Las limitaciones de frecuencia son debidas en el 
operacional a los anchos de banda finitos en los transistores y tambien a las 
capacidades parasitas que estan presentes en todo circuito. Como resultado de 
estos factores y de la ganancia muy alta en bucle abierto A d del operacional se 
producen oscilaciones, a no ser que se emplee compensacion en frecuencia. Tambien 
se degrada la respuesta transitoria del operacional por estos efectos. La compensa¬ 
cion en frecuencia de los operacionales se estudia en el Capitulo 10. 

9. Ancho de banda de ganancia unidad. Es el margen de frecuencia desde la corriente 
continua hasta la frecuencia en que la ganancia del amplificador vjv d disminuye 
hasta la unidad. Los anchos de banda de ganancia unidad son aproximadamente 
1 MHz. La importancia de esta caracteristica se estudia en el Capitulo 10. 

10. Slew-rate (velocidad de cambio) y tiempo de establecimiento. En la Figura 8.11-2 
se ve que, cuando se aplica un escalon grande de tension al operacional, la forma 
de onda de salida aumenta con una pendiente finita llamada velocidad de cambio 
(slew-rate). El comportamiento de la salida en cuanto al slew-rate es debido al 
efecto no lineal que se produce cuando se aplica una senal fuerte de entrada al 
operacional. Los transistores del operacional se saturan momentaneamente o bien 
se bloquean hasta que los elementos externos de realimentacion reducen la tension 
de entrada v d . A consecuencia de la capacidad interna y parasita, la tension de 
salida tarda algun tiempo en alcanzar su valor permanente. El tiempo que tarda en 
alcanzar un porcentaje prescrito del valor final se llama tiempo de establecimiento. 
El slew-rate y el tiempo de establecimiento se miden habitualmente cuando la 
ganancia de tension es la unidad, utilizando la configuration de seguidor de tension. 
Dependen de si el escalon de entrada es positivo o negativo y de si el amplificador es 
inversor o no inversor. 


Salida 



FScgura 8.11-20 Respuesta transito¬ 
ria de un amplificador operacional. 


Tipos de amplificadores operacionales. Los operacionales se pueden clasificar en las cinco 
categorias distintas enumeradas en la Tabla 8.11-1. Los de proposito general , tales como 
los 709, 101 y 741, son usuales en la industria. El 741 es similar al 101 pero no necesita 
compensacion en frecuencia externa. Esta compensado internamente por el fabricante. 
Estos amplificadores operacionales de proposito general tienen tipicamente un ancho de 
banda con ganancia unidad de 1 MHz y un slew-rate de 0,5 W/ps. 

Hay disponibles amplificadores operacionales de alta frecuencia y elevado slew-rate 
con anchos de banda de 50 MHz y slew-rate de 200 V/ps. Por el contrario, el CLC231 
tiene un ancho de banda con ganancia unidad de 165 MHz y un slew-rate de 3000 W/ps. 
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Tabla 8 . 11-1 


:v fly'f' y '}' " ' ' 

• - 



1 

Proposito general 

Alta frecuencia, elevado slew-rate 

Alta tension, alta potencia, una sola fuente 

Tension de desviacion pequena y bajas derivas termicas 
Programable 

101,741 

CLC 231 

LH0004, LH0021, LM124 
LH0052, 308A-1 

4250 


Amplificadores operacionales como estos se utilizan en el muestreo de alta frecuencia y en 
conversores analogico-digital y digital-analogico. 

Se pueden obtener grandes variaciones en la tension de salida y corrientes de salida 
elevadas utilizando los amplificadores operacionales hibridos 0004 y 0021 o el 124. El 0004 
puede generar una tension de salida de ± 35 V con una carga de 2 kQ mientras que el 0021 
puede entregar mas de 1 A con niveles de tension de ± 12 V. El 124 se alimenta con una 
sola fuente y puede operar en un rango de tensiones de alimentacion de 5 a 32 V. 

En aplicaciones donde se requieren tensiones de desviacion pequeiias y bajas derivas 
termicas el 308A-1 tiene una tension de desviacion de 0,3 mV y una deriva termica de 
0,6 fiV/°C. No obstante, si seleccionamos el amplificador operacional hibrido 0052, se 
puede obtener una tension de desviacion de 0,1 mV y una deriva de 2 ^V/°C 

Un operacional programable tal como el 4250 esta construido de modo que se puede 
controlar exteriormente la polarizacion de todos los transistores internos. Estos operacio¬ 
nales pueden ser polarizados de modo que tengan muy baja disipacion de potencia en 
reposo (stand-by), por lo que se les denomina amplificadores operacionales de micropoten- 
cia. Los principales parametros del amplificador regidos por este control de polarizacion 
son la ganancia en bucle abierto, el ancho de banda con ganancia unidad, la corriente de 
polarizacion de entrada, el slew-rate y la potencia en reposo. 


8 . 12 . OTROS AMPLIFICADORES LINEALES EN CIRCUITOS INTEGRADOS 

Hay muchos otros tipos de amplificadores lineales en circuitos integrados ademas del 
amplificador operacional y de la fuente de alimentacion de tension regulada. El multiplica- 
dor (que es un modulador de AM) y los circuitos CAG antes estudiados suelen ser 
considerados como circuitos integrados de consumo, ya que se utilizan en los receptores 
de radio de AM. Otros circuitos de consumo son los amplificadores RF/FI, detectores- 
amplificadores AM/FM/SSB, osciladores, preamplificadores de bajo ruido e incluso 
amplificadores de potencia (tipicamente 4 W). Con tal variedad disponible, el ingeniero de 
hoy dia rara vez se pone a disenar un sistema en que se utilicen circuitos discretos. 


PROBLEMAS 

8.1- 1. En la Figura 8.1-2 sean R y = 1 kQ y R 2 = 10 kfl El operacional esta caracterizado por 

A d = 200 000, Rj = 200 kQ y R 0 = 150 fl Hallar (a) A v , (b) r f - y (c) r D . 

8.1- 2. Repetir el Problema 8.1-1 siendo R Y = 10 kO y R 2 = 1 MQ. 
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8.1- 3. (a) Demostrar que el amplificador inversor de la Figura 8.11-16 tiene una A v como en (8.1 -2Z>). 

Utilizar la teoria del amplificador operacional ideal 
(b) Hallar r { y r o para este caso. 

8.1- 4. Disenar un amplificador inversor que tenga una ganancia de —24. La impedancia de entrada 

debe ser mayor de 10 kfl. EJ operacional esta caracterizado en el Problema 8.1-1. 

8.1- 5. El circuito de la Figura P8.1-5 se puede utilizar para medir la ganancia del operacional. 

Suponer R t > R+y R x R 4 . 

(a) Utilizando la teoria del operacional ideal demostrar que v 0 = — 

(b) Demostrar que la ganancia del operacional viene dada por 


MJ = 





Figura P8.1-5. 


8.2- 1. En la Figura 8.2-1 sean R i = 1 kQ y R 2 = 8,8 kfl. El operacional esta descrito por 

A d = 200000, Rj = 200 kn y R 0 = 150 Q. Hallar (a) A v , ( b) r, y (c) r„. 

8.2- 2. Repetir el Problema 8.2-1 siendo R { = 10 kQ y R 2 = 100 kQ. 

8.2- 3. (a) Demostrar que el amplificador no inversor de la Figura 8.11-lc tiene la misma A v que en 

(8.2-2). 

(b) Hallar r } y r 0 para este caso. 

8.2- 4. Disenar un amplificador no inversor que tenga una ganancia de + 51 utilizando el operacional 

del Problema 8.2-1. 

8.2- 5. En la Figura P8.2-5 hallar R j para que v Q = v s = 4 x 10 MO. 


10 UQ 



Figura P8.2-5. 
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8 . 4 - 1 . ( a ) Disenar un amplificador operacional diferencial que tenga una ganancia de 100. Cada 

entrada debe tener una impedancia minima de 10 kQ. 

(6) Suponer que el operacional tiene una RRMC = 1000 y que la maxima senal de modo 
comun es 0,1 V. Hallar la senal diferencial para la cual la salida de modo diferencial sea 
por lo menos 100 veces mayor que la salida de modo comun. 

8 . 4 - 2. Repetir el Problema 8.4-1 para una ganancia de 48. 

8 . 4 - 3. Disenar un circuito operacional que realice 

v 0 = 2,4y t — 4,6y 2 + 8,7t? 3 


8 . 4 - 4 . (a) En la Figura 8.4-2 calcular la impedancia de entrada vista por v v estando todas las 

entradas en cortocircuito. Utilizar la teoria del operacional ideal. 

(b) Modificar el resultado de la parte (a) para un operacional no ideal. 

8 . 4 - 5 . Hallar v 0 en la Figura P8.4-5. 


10K, 




Figura P8.4-5. 


8.4-6. El circuito de la Figura P8.4-6 convierte la tension v { en una corriente i L . Demostrar que si 
2 R x — 2R 2 = R 3 + R 4 y R 4 — R x = 500 Q, entonces i L = -by, mA. 

* 2 
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8.4-7. En la Figura P8.4-7 suponer que T x y T 2 son dos MOSFET y que V N pone al conmutadoren 
conduccion. Explicar el funcionamiento del circuito y evaluar v a . 



8.4-8. Utilizar sumadores e integradores operacionales para resolver las ecuaciones diferenciales: 





5 sen 27 c60/ 




3 ^ 

iit 


+ v 0 = 4 cos At 


8.4-9. El circuito de la Figura P8.4-9 es un diferenciador practico que minimiza los problemas de 
ruido mediante la atenuacion de las frecuencias altas. 

(a) Determinar la funcion de la ganancia de tension V 0 (jco)/ Vfoo)). 

(h) Si R l C 1 = P 2 C 2 , i,^ a sta que frecuencias debe ser restringida la entrada para que el 
circuito funcione como diferenciador [VJj'cd) = constante x jcjVfJco)J} 



Figura P8.4-9. 


8.4-10. En la Figura P8.4-9 se supone que C L es infinito. 

{a) Determinar la funcion ganancia de tension F 0 (/m)/Fj(/m). 

(b) ^Para que margen de frecuencias de entrada se comporta el circuito como filtro de paso bajo? 
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8.4- 11. En la Figura P8.4-9 se supone que C 2 es cero. 

(a) Determinar la funcion ganancia de tension VJJa^lV^co). 

(b) i,Para que margen de frecuencias de entradas se comporta el circuito como un filtro de 
paso alto? 

8.4- 12. El circuito de la Figura P8.4-12a es equivalente al circuito sintonizado en paralelo RCL de la 

Figura P8.4-126, que es un filtro de paso de banda. Puede ser utilizado en bajas frecuencias 
donde no se obtienen facilmente valores de Q s altos (vease Sec. 9.5). Suponer funcionamiento 
ideal. 

(a) Demostrar que la funcion de transference de la Figura P8.4-12a es 

ym = _i/*i_ 

VM s £ + + r 2 + Ci + c 2 

(b) Hallar los valores equivalentes de R, L y C. 



*i 



+ 


W FBgura P8.ft-12. 

8 . 5 - 1. En la Figura 8.5-1 se suponen R L = 1 kft, V y = 0,65 V, V F = 0,7 V, A d = 10 5 y v { = 10" 3 sen 

27tl000r V. Representar v L . 

8 . 5 - 2. Repetir el Problema 8.5-1 siendo = 10“ 6 sen 27tlOOOr V. 

8 . 5 - 3. En la Figura 8.5-3, R L = 1 kQ, K ref = 5 V y u-. = 10 sen 27rlOOOr V. Representar v L . 

8 . 5 - 4. Verificar (8.5-6). 

8 . 5 - 5 . En la Figura 8.5-4 sustituir R entre v { y por 0,9 /?, R entre y v r por 1,1 R, R/2 entre v r y v s 

por 0,9R/2, R entre v s y v L por 1,1 R y R entre v { y v s por 0,9 R . Representar v r y v L suponiendo 
que v t viene dada por la forma de onda de la Figura 8.5-4. 

8 . 5 - 6. Representar la forma de onda de v c y comprobar la forma de onda de v L de la Figura 8.5-5. 

8 . 5 - 7 . En la Figura 8.5-7 la entrada no inversora esta conectada a una tension de referencia de 

+ 2 V. Utilizando y. como en la Figura 8.5-5 representar v L . Suponer que el condensador esta 
inicialmente descargado. 
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8 . 5 - 8 . Aplicar la forma de onda de la Figura 8.5-6a a la Figura 8.5-7 y representar v L . Suponer que el 

condensador esta inicialmente descargado. 

8 . 5 - 9. En la Figura 8.5-8 suponer que R L — 1 kft, C = 100 piF y y. = 5 sen 27i60/ V. Hallar el rizado 

y la tension de c.c. v L . 

8 . 5 - 10 . En la Figura P8.5-10 los diodos son identicos y estan descritos por la curva de la Figura 

8.5-1/?. Suponer v { = 5 sen ojj V, V y = 0,65 V y V F = 0,7 V. R = l kll 

(a) Representar v 0 . 

[b) Calcular |Au,.| si A d = 10 5 . 



Figura P8.5-10. 


8 . 5 - 11 . En el limitador representado en la Figura P8.5-11 los diodos Zener son identicos y estan 
descritos por la curva de la Figura 8.5-9 b, Para una t? f como la representada en la Figura 

8.5-9c representar v 0 y calcular \Av t \ si A d = 10 5 . V zl = V Z2 = 5 V. 



8.5- 12. En la Figura 8.5-9 conectar una resistencia R f en paralelo con el diodo. Calcular |Ai?,-| y 

representar v 0 para la dada si A d = 10 s . 

8.6- 1. En la Figura 8.6-la suponer C = 1 //F, r = R = 10 kO, V z = 5 V y V cc = 15 V. Suponer que 

el interruptor ha estado cerrado durante largo tiempo y ha sido abierto en t = 0, Representar 
v c (t) mediante la determinacion de las ecuaciones correspondientes a v c (t) en las regiones lineal 
y exponencial. 

8.6- 2. En la Figura 8.6-la sean C = 0,1 fiF, r = 10 kO, R = 1 MO, V z = 7 V y V cc = 21 V. 

Suponer que el interruptor ha estado cerrado durante largo tiempo. En t = 0 el interruptor es 
abierto durante T s, luego cerrado durante 1 ms, reabierto durante T s, cerrado durante l ms, etc. 

(a) Calcular el valor maximo de T para que v c (t) tenga una forma en diente de sierra lineal. 

(b) Representar v£t) suponiendo que el valor T es el calculado en la parte (a). 
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8.6- 3. (a) Disenar el generador de barrido autoelevador astable de la Figura 8.6-1^ para generar un 

diente de sierra de 0,2 s mediante la especificacion de R : — >? 4 . Utilizar los valores del 
Problema 8.6-2. Suponer que el MOSFET tiene V T — 2 V y que cuando esta conduciendo, 
= 500 fi. Suponer ademas que C t ha sido elegido adecuadamente para mantener 
cerrado el interruptor durante 1 ms. 

(b) Representar v c (t) correspondiente al diseno anterior. 

8.7- 1. Un amplificador logaritmico como el de la Figura 8.7-2 que utiliza el circuito integrado 

LM194 tiene los valores parametricos R l = 10 kH, R 2 = 1 Mfi, R 2 = 16,4 kfi + 1 por 100, 
= 1 kfi (compensado en temperatura) y v 2 = V 2 = 15 V. 

(a) Hallar v 0 correspondiente a v v 

(b) Si varia de 1 mV a 10 V, representar v 0 en funcion de v v 

8.7- 2. Repetir el Ejemplo 8.7-1, hallando el valor de la tension de referencia v 2 para el cual v 0 

sera 0 V cuando v l = l W. 

8.7- 3. El circuito de la Figura P8.7-3 da una tension de salida que es proporcional al antilogaritmo 

de la tension de entrada. 


v 0 = K { exp (-K 2 v t ) 

Hallar K l y K 2 e indicar todas las restricciones de v L . 


* i 



Figura P8.7-3. 


8.8-1. En la Figura P8.8-1 (a) combinar el transistor de potencia, la resistencia r y el operacional 
para dar lugar al amplificador operacional equivalente. Utilizar el modelo de operacional 
dado en la Figura 8.8-1 y especificar los valores equivalentes de R t , A d y R 0 . 

(b) Repetir la parte (a) pero incluyendo R L en el operacional equivalente. 



Figura P8.8-1. 
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8.8- 2. Disenar un regulador con un amplificador operacional y un diodo Zener que debe entregar 

15 V con una corriente de carga que varia entre 10 y 50 mA. La fuente de alimentacion no esta 
regulada y varia entre 20 y 25 V. Se dispone de un operacional capaz de entregar 50 mA y de 
un diodo Zener de 3,3 V cuya corriente de conduction es 1 mA. 

8.8- 3, Repetir el Problema 8.8-2 suponiendo que el operacional puede suministrar unicamente 5 mA, 

pero que se dispone de un transistor con h FE = 100 y una corriente nominal de 1 A. ^Cual es 
la minima disipacion que el transistor debe soportar? 

8.8- 4. Se utiliza una fuente de alimentacion no regulada de 20 V para alimentar un regulador 

integrado que suministra 2 A a 6 V. La tension de la fuente no regulada puede disminuir hasta 
15 V y la corriente de carga puede ser tan elevada como 2,3 A. Si la regulacion de la linea de 
alimentacion del Cl es 100 /^V/V y la regulacion de la carga es 25 mV/A, hallar la variation de 
la tension de salida en el caso mas desfavorable. 

8.9- 1. Verificar las ecuaciones (8.9-1), 

8.9- 2. Deducir (8.9-8). 

8.9- 3. Verificar (8.9-14). 

8.9- 4. Modificar el circuito analogico de raiz cuadrada para que admita entradas positivas. 

8.9- 5. Disenar un circuito que real ice la funcion yjv\ + v\. 

8.10- 1. El amplificador con Cl representado en la Figura P8.10-1 se utiliza como amplificador CAG 

controlando F CAG . Calcular v L /v { en funcion de F Cag . 



Figura P8.10-1. 


8.10- 2. En la Figura 8.10-2 se dan R c = R e - 2 kO, V cc = V EE - 5 V y - v 2 = 0. 

(a) Hallar la F CAGtm4x que causa la saturation de 7i, T 2 6 7 3 . 

(b) Hallar F CAG<mIn . 

8.10- 3. El amplificador diferencial de ganancia controlada representado en la Figura 8.10-2 se utiliza 

como elemento que controla al primer amplificador de la Figura 8.10-3/?. Utilizar los valores 
y los resultados del Problema 8.10-2 y suponer que R l = 1 kQ, R 2 = 100 kft, K l ~ 10 3 , 
V T = 25 mV, Uj = 0 y v 2 = F im (r) sen c ot. 

{a) Hallar V im (t) minima para que v 0 tenga una amplitud constante. ^Cual es la amplitud de v 0 l 

(b) ^Cual es la maxima V im (t) que se puede admitir para que v 0 no se distorsione?, ^,que es lo 
que origina esta distorsion? 

( c ) Determinar v 0 (t) si V im (t) = 0,5 //V es constante. 




Limitaciones de frecuencia 
y de velocidad de conmutacion 



INTRODUCCION 

En este capitulo estudiaremos las caracteristicas de frecuencia y de conmutacion de los 
transistores bipolares y de efecto de campo. La Figura 9.1 es un grafico de la variation de la 
ganancia de corriente o de la ganancia de tension de un amplificador tipico con la frecuencia. 
A m es la.maxima ganancia del amplificador en el margen de frecuencias medias y en el se ve 
que la ganancia disminuye en frecuencias altas y en frecuencias bajas. Estas caidas son 
debidas a dos tipos diferentes de capacidad. En frecuencias altas todos los amplificadores 
con transistor tienen limitaciones inherentes a causa de la capacidad interna de los transistores 
y de las capacidades parasitas, asi como de las conexiones o cableado respecto a masa, que 
siempre estan presentes. Por ejemplo, en el BJT existen capacidades entre las uniones 
colector-base y base-emisor. En frecuencias altas las impedancias de estos condensadores 
son pequenas y, por consiguiente, la ganancia del amplificador se reduce. En los circuitos 
digitales, en los que el transistor debe conmutar rapidamente desde una tension alta hasta 
una tension baja o viceversa, la velocidad de conmutacion esta limitada por las tensiones 
entre los terminates de estas capacidades que no pueden cambiar instantaneamente. 

En el extremo de baja frecuencia del espectro, los amplificadores construidos con 
varios transistores discretos suelen emplear condensadores para acoplar un transistor al 
siguiente de la cadena. Ademas, como se explica en la Section 2.5, se utilizan condensadores 
de desacoplo para cortocircuitar la resistencia de emisor y aumentar asi la ganancia en 
altas frecuencias. Estos condensadores de acoplo y de desacoplo, que son externos al 
transistor, producen el descenso de la respuesta en baja frecuencia del amplificador a causa 
de que su impedancia llega a ser grande en frecuencias bajas. 

Cuando el margen de frecuencias medias es de pocas octavas o mas, el problema de 
determination de la respuesta en frecuencia de un amplificador tipico acoplado por RC se 
subdivide en tres problemas relativamente sencillos. Los condensadores de acoplo y de 
desacoplo solo afectan a la respuesta en frecuencia baja, mientras que las capacidades de 
los transistores afectan solo a la respuesta en alta frecuencia. Asi, por comodidad, dividimos 
el espectro de frecuencia en tres regiones: baja , media y alta (Fig. 9.1). En cada una de estas 
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Figura 9.1. Ganancia en funcion de la frecuencia de un amplifica- 
dor acoplado por RC. 


bandas de frecuencia se utiliza un circuito equivalente simplificado diferente para calcular 
la respuesta. En la banda de baja frecuencia son importantes los condensadores grandes de 
acoplo y de desacoplo, mientras que las pequenas capacidades del transistor y las 
capacidades parasitas son realmente circuitos abiertos. En el margen de frecuencias medias 
los condensadores grandes son realmente cortocircuitos y las pequenas capacidades son 
circuitos abiertos, por lo que en el circuito equivalente de banda media no aparecen las 
capacidades. En frecuencias altas los condensadores grandes son sustituidos por cortocir¬ 
cuitos y las capacidades del transistor y las parasitas ayudan a determinar la respuesta. 

En todo el capitulo las funciones de transferencia estan escritas en funcion de la 
variable s de la transformada de Laplace (frecuencia compleja). La respuesta a cualquier 
excitation puede ser, pues, hallada utilizando las tecnicas de transformada de Laplace. La 
respuesta senoidal en regimen permanente que es la que principalmente nos concierne, se 
obtiene sustituyendo simplemente s por jco en la funcion de transferencia. 

Las fronteras que separan el margen de media frecuencia de los margenes de baja y alta 
frecuencia no estan bien definidas y el margen util de funcionamiento de un amplificador 
se especifica de varias maneras, dependiendo de la aplicacion. En algunas aplicaciones es 
importante la forma exacta de la caracteristica ganancia-frecuencia. Por ejemplo, conside- 
remos un amplificador disenado para senales de video. Como el ojo es sensible a variaciones 
de intensidad luminica del orden de 1 dB, la respuesta en el margen de frecuencias medias 
no debe diferir de A m en mas de aproximadamente 1/2 dB si se han de obtener imagenes de 
alta calidad. Los limites de la region de frecuencias medias estan determinados por el 
contenido de frecuencia util de la serial. Si la serial de video contiene componentes 
importantes de frecuencia que incluyan desde la c.c. hasta 4 MHz, tendra que mantenerse 
hasta 4 MHz una maxima variation no mayor de 1/2 dB. Por encima de 4 MHz, el ritmo a 
que puede descender la respuesta dependera de otros factores, tales como la respuesta 
transitoria necesaria. 

Para reproduction de alta calidad de las senales de audio es necesaria una banda de 
frecuencia de aproximadamente 20 Hz a 20 kHz. En la aplicacion usual los limites del 
margen de frecuencias medias estan definidos por las frecuencias en que la respuesta ha 
disminuido 3 dB por debajo de A m . Estas estan designadas por f L y f h en la Figura 9.1 y se 
denominan frecuencias de 3 dB, o simplemente frecuencias de corte. El margen total de 
frecuencias medias se denomina ancho de banda B (es realmente el ancho de banda de 
potencia mitad) y por la figura, B = f h — f L (cuando f h P f L el ancho de banda B v /)■ 
Estas definiciones se utilizan en todo este texto. 
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9.1. LA RESPUESTA EN BAJA FRECUENCIA Oil ANSPL1FICAOOR 
TRANSISTORS2AO0 

La respuesta a baja frecuencia del amplificador en configuration en emisor comun esta 
determinada por el condensador de desacoplo de emisor y los condensadores de acoplo. 
En los circuitos practicos con amplificador, el condensador de desacoplo de emisor limita 
usualmente la respuesta en baja frecuencia. En las secciones siguientes consideraremos 
separadamente el efecto que tiene cada condensador. 


9.1-1. Condensador de desacoplo de emisor 


Consideremos el amplificador de una sola etapa de la Figura 9.1-la. Los condensadores de 
acoplo de los circuitos de entrada y de colector se omiten para enfocar la atencion en el 
condensador de desacoplo del emisor. El circuito equivalente para pequena serial esta 
representado en la Figura 9.1-16, donde el circuito de base ha sido reflejado en el circuito 
de emisor. Este circuito es valido para las regiones de frecuencias bajas y medias. 

La funcion de transferencia de la ganancia de corriente se obtiene mediante el circuito 
equivalente simplificado de la Figura 9.1-lc por un analisis tipico: 


A _ h _ h _ 
1 ~ U ~ /, “ 


R h 


s + 1 !R e C e 


R h 


l fe 


+' 1 


+ h ;b \s + 


1 


(9.1-la) 


E^ell (RJ(hfe + 1) + h ib )\cj 


Cuando co es muy grande, la ganancia tiene su valor de frecuencia media A i{ 


A int = 


R, 


R-b/ihfe + 1 ) + hib 1 + h ie /R b 


(9.1-1 b) 


La resistencia de emisor R e esta especificada usualmente de modo que 


R e > - — 

h f e + 1 


+ Kb 


(9.1-lc) 


para que el cero de (9.1-1) ocurra en una frecuencia mucho mas baja que el polo. 
El cero de (9.1-la) ocurre en 


y el polo en 




1 

KCe 


1 

’ 2 “ {^IIW(Ve + 1) + h ;b ]}C e 


(9.1-2 a) 


(9.1-26) 
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E 



Figura 9.1-1. Amplificador EC con condensador de desacoplo de emisor: (a) amplificador 
de una sola etapa; (b) circuito equivalente para pequena serial valido para frecuencias bajas; (c) 

circuito equivalente reducido. 


Cuando la condition de (9.1-lc) es valida, 

<o l <£ oj 2 

Usando (9.1-1 b\ (9.l-la) se convierte en 

\ja> + c 


\A ; I = A in . 


w \ jo> + w 2 1 

Cuando a> > a> ly podemos escribir \ja> 4- cuj| « a> y (9A-3a) se reduce a 

\A,\ Aim 


yj a > 2 + 


(J)\ 


(9-1 -2c) 


{9 A-3a) 


(9 A-3b) 


La frecuencia / = f L en que la ganancia de corriente es 3 dB inferior a su valor en el 
margen de frecuencias medias, se halla por 


Mil = A {l 


(Or 


A,n 


y/ a>l + a>2 y/l 

k « k 


(9.1-3c) 


de donde 


(9.1 -3c/) 
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Si no se satisface (9.Me), la respuesta nunca puede ser 3 dB inferior en frecuencias 
bajas. Esto se puede ver por (9.1-ltf). Para que exista una frecuencia de 3 dB, se debe tener 


Luego 

y 

Asi, si 


, , , , l2 a 2 <°L + "l 

\A$0) = W L ) r = Mm -2 

a>L + ^2 


co£ 4- col = 2co£ 4- 2coj 

(o\ — — 2a>i 

2a> 2 > a>2 


A 2 

2 


(9.1-3e) 


la frecuencia de 3 dB o frecuencia de corte f L no existe. 


9.1-2. Graficos asintbticos (de Bode) de las funciones de transference 
del amplificador 

Es de gran utilidad poder exhibir graficamente la dependencia de la frecuencia de ecuaciones 
tales como la (9.1-1 a). Esto se efectua con facilidad utilizando las caracteristicas asintoticas 
logaritmicas y las escalas logaritmicas. Para explicar el metodo, escribimos (9.1-1) en la 
forma 


A-i (jeo) 


i c ju + (o , 1 + jco/co i 

JO) 4- co 2 1 4- JO)/o) 2 




je 


(9.1-4) 


donde A i0 = A im — 

0) 2 

En la mayoria de problemas practicos el interes se centra en la magnitud y el angulo de 
fase de A^jo). Estos son 


\AA = A u 


\/1 + (^Vm) 2 

n/1 + (oj/a) 2 ) 2 


„ l _ , CO \ / _ , 0) 

0 = tg 1 — - tg — 


( 0 , 


CO, 


(9.1-5) 

(9.1-6) 


Hallemos primero A h en decibelios: 


K-ldii = 20(log A i0 ) + 20 


log /l 4- 


- 20 


log /1 4- 


(9.1-7) 


El problema queda ahora considerablemente simplificado. Representamos cada uno de los 
factores (9.1-7) y luego sumamos graficamente las curvas individuales. 
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Para explicarlo consideremos (9.1-7). El primer termino, 20 log A i0 , es una constante. 
Para representar graficamente el segundo termino consideremos el comportamiento 
asintotico en frecuencias muy bajas y muy altas: 

En frecuencias bajas (co -> 0): 


20 log — 20 log 1 - 0 dB (9.1-8a) 

En frecuencias altas {co caj: 

20108 J' + fe)‘ - 20108 - 20108 ^ dB 

La asintota en altas frecuencias es una linea recta cuando se la representa en funcion de 
ca en escala logaritmica y la asintota en bajas frecuencias es simplemente una constante. Se 
cortan en a; = co l a causa de que la asintota en altas frecuencias es 0 dB en este punto. co 1 
se denomina frecuencia de codo. Las asintotas estan trazadas en la Figura 9.1-2. 

La pendiente de la asintota en altas frecuencias se suele expresar en terminos de 
relaciones de frecuencia de octava (2:1) o de decada (10:1). Asi pues, un aumento de 
frecuencia de una octava da por resultado un aumento de ganancia [Ec. (9.1-86)] de 

A|^| dB - 20 log 2 - +6 dB (9.1-9a) 

Un aumento de frecuencia de una decada da por resultado una relation de ganancia de 

Al^lda = 20 log 10 = +20 dB (9.1-96) 

Cuando son conocidas la pendiente y la frecuencia en que la asintota pasa por 0 dB, se 
pueden representar facilmente las ecuaciones como (9.1-86) en papel grafico semilogaritmico , 

Consideremos ahora el tercer termino de (9.1-7). Vemos que se mantiene lo dicho 
anteriormente con exception de que la frecuencia de codo corresponde a co 2 y la pendiente 
por encima de co 2 es de —6 dB/octava. 

Generalmente la curva asintotica es suficiente para tener la information necesaria. Si se 
requiere una curva mas exacta, se pueden aplicar simples correcciones a la curva asintotica. 
La diferencia entre las curvas real y asintotica para un factor de una sola frecuencia de la 
forma 1 + jco/Oy suele ser despreciable en frecuencias que esten separadas mas de una 
octava a cada lado de la frecuencia de codo. Las correcciones que deben ser aplicadas 
pueden ser halladas como sigue. En co l la curva asintotica pasa por 0 dB, mientras el valor 
real es 


I + = 10 log 2 » 3 dB 

Asi la curva real esta 3 dB por encima de la asintota en la frecuencia de codo. Calculos 
analogos en 2co 1 y coJ2 indican que la curva real esta aproximadamente 1 dB por encima 
de la curva asintotica (observese que 1 dB representa un error del 10 por 100). Estos 
resultados estan ilustrados en la Figura 9.1-2. 
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Figura 9.1-2. Caracte- 
risticas de frecuencia asin- 
totica y real. 


Variation del angulo de fase. El angulo de fase de la funcion ganancia se puede hallar 
aproximadamente mediante asmtotas. Para un factor de una sola frecuencia el angulo de 
fase es 6 = tg -1 (co/aq). Las asmtotas que a menudo se utilizan para esto son 


0 ° 


e = { 45° ( 1 + log — 

V a>i 

90° 


co < coj 10 

a> 1A 

— < co < lOcoj 

co > 10aq 


(cuando co = coj 10, 0 = 5,7° y cuando co = 10cu 15 6 = 84,3°). Las curvas de fase 
asintotica y real estan representadas en la Figura 9.1-3. Utilizando estas caracteristicas 
asintoticas se pueden representar rapida y exactamente las curvas de amplitud y de fase 
despues de reducir la funcion de transferencia a su forma factorial (9.1-4). 



Figura 9.1-3. Fase de 1 + jco/co v 
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EJEMPLO 9.1-1 


Representar la magnitud asintotica de la funcion ganancia 

+ y'co/10 


A: = 40 


1 + /co/50 


Solucidn 


La constante es 20 log 40 = 32 dB. La primera frecuencia de codo, = 10 rad/s, 
esta en el numerador y la segunda, co 2 = 50 rad/s, esta en el denominador. Los 
factores individuales estan indicados en la Figura 9.1 -4a y su suma en la Figu- 
ra 9.1-46. La asintota de altas frecuencias para \A-\ es una constante, que puede ser 
hallada graficamente o bien por la forma asintotica 

jcoj 10 


o en decibelios 


AXco > co 2 ) « = (40)(5) = 200 

\Ai(oj > a> 2 )\ = 20 log 200 = 46 dB 



FBgura 9.1-4. Graficos asintoticos de amplitud para el Ejemplo 9.1-1: (a) esquema 
de factores individuales; (b) grafico asintotico. 


EJEMPLO 9.1-2 


Trazar la curva asintotica de fase de la funcion ganancia del Ejemplo 9.1-1. 

Solucidn 

La fase es 


0(a>) = 
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4 


Las curvas de factores individuales y su suma estan en la Figura 9.1-5, 



Figura 9.1 »5. Curvas de fase real y asintotica para el Ejemplo 9.1-2. 


- EJEMPLO 9.1-3 - 

Representar la magnitud y la fase de A- t en funcion de la frecuencia para el 
amplificador representado en la Figura 9.1-6. 

Solution 

El circuito equivalente de la Figura 9.1-6, representado en la Figura 9.1-7a, da la 
ganancia A { . Asi, por (9.1-la), i c = z e , 

_ 4 4 4 _ 4 _ 600 jo + 1/10” 3 _ 1 + yl0 -3 a> 

i ~4 _ 4^4^ _ 8 _ jo + 1/(80 x 10“ 6 ) ~ 6 1 + y80 x I0" 6 cu 



Figura 9.1-6. Circuito para el Ejem¬ 
plo 9.1-3: A- t = iji t \ hj e — 200; h ie — 1 kH. 
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Circuito reflejado 


/Vi 


t~ + K 



10 jiF 


co, k rad/s 


co, k rad/s 




Figura 9.1-7. (a) Circuito equivalente para el Ejemplo 9.1-3; (b) ganancia en funcion de co; 

(c) fase en funcion de co. 


De donde 

y 


\A t | = 6 


J\ + 10~ 6 qj 2 
yi + (80 2 )(10 _12 co 2 ) 


0^ = (tg 1 10 3 co) — tg 1 (80 x 10 6 co) 


Estos resultados estan representados en la Figura 9A-lb y c. Una manera simple 
de representar \A t \ es representar primero las asintotas en bajas y altas frecuen- 
cias (co = 0 y oo). Marcar la frecuencia de codo cero co x = 1 /R e C e y del polo 
CO 2 ~ 1 /[[R b /hf e ) + h ib ]C e . Luego se unen estos dos puntos por una linea recta. La 
fase puede ser representada graficamente mediante una tecnica analoga. Marcar la 
fase en 0,1 y 10 veces las frecuencias del cero y del polo. Unir los cuatro puntos 
resultantes por lineas rectas. 

La Figura 9.1-76 muestra que la frecuencia inferior de corte o de 3 dB ocurre en 
co L = 12,5 x 10 3 rad/s, o sea 


f L « 2 kHz 
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Para aplicaciones de audio, esta es una frecuencia extremadamente alta en la cual 
termina la region de bajas frecuencias. Si se aumentase C e hasta 1000 /iF, f L se 
reduciria a 20 Hz, que es un valor mas razonable. 


9.1-3. El condensador de aeopio 


Suele ser necesario el condensador C cl de la Figura 9.1-8 para acoplar la serial de c.a. de la 
fuente a la base del transistor y tambien para bloquear toda c.c. de modo que no se alteren 
las condiciones de polarizacion. Vamos a estudiar el efecto de C cl sobre la respuesta del 
circuito, suponierido que el emisor no esta desacoplado*. 

El efecto de C cl sobre la respuesta en baja frecuencia del amplificador de la Figura 
9.H8 se obtiene por reflexion de R e en el circuito de base, como muestra la Figura 9.1-9a, 
que luego es transformada, utilizando el teorema de Thevenin, en la forma representada en 
la Figura 9.1-9/?. 



Fleers 9.1-8. Amplificador en configuracion en emi¬ 
sor comun con condensador de acoplo de entrada. 





^dllf^ie + (6/e + O^e] 


6/e*/, 






(« 


Figura 9.1-9. (a) Circuito equivalente de baja frecuencia y pequena serial para 
el amplificador de la Figura 9.1-8; (6) circuito equivalente reducido. 


* La respuesta del circuito representado en la Figura 9.1-8 es la misma que la de un circuito amplificador que 
lenga una resistencla de emisor desacoplada en la region de frecuencia donde to < 1 /R e C e . 
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La ganancia de corriente del amplificador sera 

1 




h l b v b h 


fe 


r ; R' h 


\hie + (1 4- hfe)R e J Vi + R'b + l/sC ci 
donde R' h = R b \\lh ie + (1 + h fe )R e ~\ 

Esta ecuacion se puede simplificar 

A * ( _ £ _ 

' \h ib + Rj \s + l/[(r, + R' b )C cl ] 

La frecuencia a 3 dB de este circuito es 

Jl = 1 


(9.1-10a) 
(9.1-106) 

(9.1-11) 


2n{r i + R' b )C cl 

La Figura 9.1-10 es un grafico de Bode de la magnitud de ganancia de corriente. 


(9.1-12) 



- EJEMPLO 9.1-4 - 

En el amplificador de la Figura 9.1-8, h ie = 1 kQ, r f = 10 kO, R b = 1 kO, = 100 Q, 
C c i = 10 ^F y h fe = 100. (a) Hallar la frecuencia de corte o de 3 dB, f L , del 
amplificador. ( b ) Suponer que R e esta perfectamente desacoplada ( C e -► oo). ^Cual es 
la frecuencia inferior de corte o de 3 dB,/ L ? 

Sotu cion 

(a) Utilizando (9.1-12) y (9.1-10/?), tenemos 


2tt( 10 x 10 3 + {10 3 ||[10 3 + (100)(100)]}) x 10" 5 * 
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(b) Nuevamente, utilizando (9.1-12) y (9.1-10A) con R e = 0, tenemos 

= 2tt[( 10 x 10 3 ) + (lO-'UlO 3 )] x 10" 5 * 1,6 Hz 

Los resultados son iguales, ya que am bos se han obtenido, cuando r } R' b , por la 
ecuacion 

27ir i C cl 


9.1 “4. Los condensadores de acoplo de base y colector 

Si en la Figura 9.1-8 esta acopJada capacitivamente la serial de colector a una carga 
resistiva, la respuesta en frecuencia dependera de ambos condensadores de acoplo. La 
Figura 9.1-11 a muestra esta configuration y la Figura 9.1-11 b muestra el circuito equivalente 
resultante. La ganancia es 


\ 

K 

( 1 ^ 

, \ 

r i R » ! 

\ R ' + R '- + ^rJ 

yhe + 0 + h fe )R e J 

V' + Rh + scj 


(9.1-13 a) 



Figura 9.1-11. Amplificador EC con condensadores de acoplo de base y colector 
(entrada y salida): ( a ) circuito; (b) circuito equivalente R' h = R b || [h ie + (hj e + 
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la cual puede ser simplificada en 


A; 




r i II R'b 

Rc + RlJ \hib + R< 


\ 

/ \ 

5 

S 

1 

1 

I* 5 i T>'\n / 

J + 


(9.1- 

136) 


La ecuacion (9.1-136) y la Figura 9.1-116 indican que los dos circuitos de acoplo no 
interaccionan. 


- EJEMPLO 9.1-5 - 

Representar la magnitud y la fase de ganancia de corriente en funcion de co para el 
amplificador de la Figura 9.1-12. El circuito equivalente de este amplificador esta 
representado en la Figura 9.1-13. 

Solucion 


La ganancia es 


A t = ~ = 


l _L l ± 

L h 


1500 h fe 


1000 


1600 + l/jco\0~ 5 J \1500 + l/{jco2 x 10” 4 ) 


= (-75 x 10 6 ) 


(jcol0~ 5 )(jco2 x 10" 4 )- 


(1 + jco 16 x 10~ 3 )(1 + jcoiQ x 10“ 2 ) 



Figura 9.1-12. Amplificador para el Ejemplo 9.1-5: h fe ~ 100; 
hi e = 1 kQ. 
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4 ! 


r-.L = 1000 



00 n 


Figura 9.1-13. Cicruito equivalente del amplificador representado en la Figura 9.1-12. 

La magnitud de la ganancia de corriente esta representada en la Figura 9.1-14. El 
angulo de fase puede ser representado graficamente en funcion de co haciendo uso de 
la tecnica explicada en la Section 9.1-2. Por ejemplo, observemos que 


( — It CO -> OO 


0 co —> 0 



co = 3,3 rad/s 
co = 6,25 rad/s 


El grafico de 6 en funcion de co esta en la Figura 9.1-15. 



co, rad/s Figura 9.1-14. Ganancia en 
funcion de la frecuencia para el 
Ejemplo 9.1-5. 



co, rad/s 


Figura 9.1-15. 

Angulo de fase en 
funcion de co para el 
Ejemplo 9.1-5. 
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El Ejemplo 9,1-5 se refiere a la respuesta en frecuencia de un amplificador con dos 
polos ampliamente separados entre si. Para obtener esta separation, C cl era un condensador 
grande, de 200 /xF. La mayoria de las veces solo hemos estado interesados en la frecuencia 
de corte 3 dB y no hemos hecho uso de un valor tan grande como 200 fx F para C cl sino de 
uno de 20 fi F, por ser este mas pequeno y menos costoso. Ahora los polos resultantes 
estaran ampliamente separados y el punto 3 dB no esta situado en el primer polo, sino que 
realmente ocurre en una frecuencia mas alta. Por ejemplo, consideremos que en (9.1-13/?) 
coinciden los dos polos. Entonces 


donde 


y 


Por tanto 


A: = A in 


s 4- OJ ( 


A 


mi 


( ) (jM_\ 

\R C + Rl) \kib + R e ) 


1 1 

" (r, + R'„)C c] ~ (R c + R l )C c2 

A t 2 _ _aS _I_ 

A im (« 2 + Mo ) 2 C 1 + ( m 0 / oj ) 2 ] 2 


(9.1-14a) 


(9.1-14/j) 


(9.1 -14c) 


(9.1-15) 


La frecuencia de 3 dB, cu,, se define en (9.1-3/)) como la frecuencia en que \AJA im \ 2 = 1/2. 
Entonces 


y 



(9.1-16a) 


70414 


1,55 a) 0 


(9.1-16/?) 


Si los polos no coinciden, la ecuacion cuadratica que resulta cuando se combinan los 
dos factores en (9.1-13/?) da el punto 3 dB. Asi, refiriendonos a (9.1-13/?), tenemos 


A ; 


Ml 


donde 


1 

(ojI + cd])(qj 2 l + col) 2 

1 

(O, = 


OJ-y = 


(n + R' b )c el 

1 


2 (R c + R l )C c2 
La frecuencia de 3 dB se halla entonces resolviendo 


(9.1-17a) 
(9.1-17/?) 
(9.1-17c) 


lo que da 


u)Z + (a)\ + (oi)u) L + cufo?2 = 2 col 


, (o\ + cu 2 J(jA + 6ojjcoj + 

col = -^- 


(02 


(9.1-18a) 


2 


2 


(9.1-18/?) 
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g.i-5. Efecto combinado de los condensadores de desacoplo y de acoplo 

En la mayoria de las aplicaciones estan presentes todas las capacidades C fl , C c2 y C e y el 
analisis se hace mas complicado. Entonces, es dificil obtener information de diseno a no 
ser que se introduzcan simplificaciones. Nuestro objetivo es hallar una manera de 
seleccionar los condensadores de desacoplo y de acoplo para conseguir una respuesta 
dada en baja frecuencia. A menudo las especificaciones de diseno solo requieren que se 
mantenga la respuesta en el valor medio de la banda hasta una cierta frecuencia oj l punto 
en el cual puede descender 3 dB. Por debajo de esta frecuencia de codo la forma de la 
curva de respuesta es a menudo poco importante a condicion de que la ganancia continue 
disminuyendo con la frecuencia. 

Cuando este es el caso, el circuito se disena de manera que el condensador de 
desacoplo de emisor C e determine la frecuencia de codo. Esto se hace para minimizar el 
tamano del condensador. La Ecuacion (9.1-2 b) muestra que la resistencia efectiva, que 
actua conjuntamerite con C e para producir la frecuencia de 3 dB, es pequena {~h ib + 
RJhj-J. Asi, para obtener una frecuencia inferior de 3 dB, C e debe ser grande. Si se obtiene 
la frecuencia de 3 dB utilizando una combination RC diferente, C\, debe ser aun mas 
grande , lo que da lugar a un incremento de tamano y costc. 

Los condensadores de acoplo C cl y C c2 seeligen de manera que produzcan frecuencias 
de codo muy inferiores a esta. Cuando se disena el circuito de esta manera, los condensa¬ 
dores C cl y C c2 suelen ser mucho menores que C L , 


- EJEMPLO 9.1-6 - 

El amplificador de la Figura 9.1-16 debe tener una frecuencia de corte de 20 Hz. 
Seleccionar C cj , C c2 y C e para que se satisfaga esta especificacion. 

Solucion 

Comenzamos seleccionando C e para obtener la frecuencia de corte necesaria de 
20 Hz. Por (9.1-2 b) 


fi. = 20 


1 

27tC,[60||(10 + 10)] 


C, w 530 iiF 



Figura 9.1-16. Cir¬ 
cuito para cl Ejempla 
9.1-6; hf, = 100; //... = 
= I kO. 
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Utilizamos un condensador estandar de 500 6 1000 //F. Los condensadores de 
acoplo C cl y C c2 se eligen de modo que las frecuencias de codo ocurran muy por 
debajo de los 20 Hz. En la Figura 9.1-2 vemos que muy por debajo de la frecuencia 
de 3 dB significa que las frecuencias de codo deben estar situadas en el espectro a 
distancia mayor de una octava en sentido descendente. Desde luego, una decada por 
debajo de la frecuencia de 3 dB representa una muy adecuada separation. Asi, en el 
ejemplo, las frecuencias de codo debidas a C cl y C c2 se han elegido de modo que 
esten distanciadas 2 Hz. Entonces por (9.1-176), 


Ccl * 

y por (12.1-17c), 
C c2 - 


1 


2tt(2)(10 4 ) 


= 8 fiF (se usa un condensador de 10 pF) 


1 


2tt(2)(10 3 ) 


= 80 /iF (se usa un condensador de 100 fiF) 


9 . 2 . RESPUE3TA EN BAJA FRECUENCIA DEL AMPLIFICADOR FET 

La respuesta en baja frecuencia del amplificador FET esta determinada principalmente 
por el condensador de desacoplo de fuente a causa de las magnitudes relativas de las 
resistencias del circuito. En esta section consideraremos el efecto de este condensador 
suponiendo que las capacidades de los condensadores de acoplo de entrada y salida son 
infinitas. El efecto de los condensadores de acoplo se considerara en los problemas. 


9.2-1. El condensador de desacoplo de fuente 

En el amplificador FET de la Figura 9.2-la se supone que los condensadores de acoplo 
tienen capacidad infinita, por lo que la frecuencia de 3 dB esta originada por el condensador 
de desacoplo de fuente. En los problemas se ve que, incluso cuando se considera que los 
condensadores de acoplo son considerablemente mas pequenos que el condensador de 
desacoplo, el que determina la frecuencia de codo f L es el condensador de desacoplo de fuente. 



Figura 9.2-1. (a) Circuito amplificador FET; (b) circuito equivalente en pequena serial. 
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El circuito equivalente del amplificador esta representado en la Figura 9.2-16. En esta 
figura el circuito de fuente ha sido reflejado en el circuito de drenaje. La ganancia de 
tension es 


A - — - 
— , — 
Vi 


fi(R d II Rj) 


(R d \\R L ) + + (fi + l)RJ(l + sR 5 C s ) 

que puede ponerse en la forma 


(9.2-1) 


/ 


Vi 


fi(R d || R l ) 
C^dll Rl) + r ds 


S + 1 /R S C S 


1 


V CM(R d || R l ) + r d J/[0i + 1 )R S + r ds + (R d || Rj]}/ 

(9.2-2) 

Vemos que la forma de (9.2-2) es analoga a la de (9.1-1). Sustituyendo fi = g m r ds en (9.2-2) 
se obtiene la expresion final de la ganancia de tension: 


\ 


, V L V L 
A — _~ ^ _~ 

~ ~ t 

V: V; 


Sm^ II 


J + l /R,C, 


l 


V + C, {/?,[(/?, || R l ) + r<Mn + 1 )R S + r ds + (R d || RJ]}/ 


(9.2-3) 


donde 




^ds 11 R d 11 Rl 


Para hallar la ganancia en el centro de la banda, sea s = jco -*■ j oo. Entonces 


A - 

V; 


§ mR\ 


R . 


r, + R t 


-g m R\\ r i <x g 


(9.2-4) 


Este resultado se puede obtener en la Figura 9.2-1 y su ganancia de tension en frecuencias 
medias ya fue obtenida en la Section 6.8. 

La frecuencia angular de codo en que la ganancia de tension es 3 dB inferior al 
valor correspondiente a las frecuencias medias se halla como en (9.1-136). Suponiendo 
a> L P l/R s C s , se tiene 





_1_ 

p R _ [ds + CKJjgJ _ 

s s (/r + l)/? s + r ds + (^ d ||^J 


(9.2-5) 
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EJEMPLO 9.2*1 


Hallar C s para obtener una frecuencia de codo de 10 Hz cuando R s = 1 kO, 
r ds = 10 kD, R d = 5 kQ, R L = 100 kD y g m = 3 mS. Calcular tambien la ganancia a 
frecuencias medias. 

solucidn 

De (9.2-5) 


C = 


1 


2;r(10 x 10 3 ) 


(10 x 10 3 ) + (5 x 10 3 ) 


= 47,8 


(30 x 10 3 ) + (10 x 10 3 ) + (5. x 10 3 ) 


Especificaremos un condensador estandar de 50 jiF. Observese que R L no influye en 
el calculo, ya que es relativamente grande con respecto a R d . Tambien hay que notar 
que (^7i)R s C s « 3,3 Hz; por tanto, la verdadera frecuencia de 3 dB es 8,8 Hz 
[Ec. (9.1-3d)]. La ganancia de tension en la frecuencia media es, por (9.2-4), 

A vm ~ (-3 x 10 -3 )[(10 x 10 3 )||(5 x 10 3 )] = -10 


9.3. EL AMPUFICADOR CON TRANSISTORES EN ALTAS FRECUENCIAS 

Hemos visto que el comportamiento en baja frecuencia del circuito con transistores esta 
determinado por los condensadores externos que son utilizados para acoplar y desacoplar 
el emisor. El limite superior de la respuesta de alta frecuencia del dispositivo esta limitado 
por la capacidad interna . 

Consideremos el transistor pnp de la Figura 9.3-la. La union colector-base parece 
como un diodo inversamente polarizado, como muestra la Figura 9.3-16. Cuando el 
colector esta polarizado negativamente con respecto a la base, los huecos de la region de 
colector se mueven en la region de colector y los electrones de la region de colector se 
mueven en la region de base. Los electrones de la base se separan de la union base-colector 
y los huecos del colector tambien se separan de ella, formandose asi una region de 
empobrecimiento. La longitud efectiva / de la region de empobrecimiento se hace cada vez 
mas grande cuando aumenta la tension inversa. Como los electrones y los huecos se han 
separado de la union, la region de empobrecimiento de base llega a cargarse positivamente 
y la region de empobrecimiento de colector se carga negativamente (Fig. 9.3-1). Por tanto, 
la union se comporta como un condensador cuya capacidad varia teoricamente en razon 
inversa a V CB . Realmente, la capacidad de la union colector-base C h > c es inversamente 
proporcional a la potencia de exponente 1/2 6 1/3 de V CB > dependiendo de si el transistor 
es del tipo de aleacion o del tipo de union por crecimiento. Esta capacidad es mas bien 
pequena y varia aproximadamente desde 30 pF en los transistores de baja potencia hasta 
menos de 1 pF en los transistores de alta frecuencia. 
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B' (union de base) 



Figura 9.3-1. Capacidad colector-base: (a) transistor pnp; ( b ) region colector-base. 


Ademas, existe una capacidad de difusion en la union base-emisor. La capacidad de 
difusion es el resultado del retardo de tiempo que ocurre cuando un hueco se mueve desde 
el emisor hasta el colector por difusion a traves de la base. Consideremos un hueco que se 
mueve a traves de la base a causa de la serial v v Antes de que el hueco cruce la region de 
base, si se invierte la polaridad de la tension, el hueco tendera a volver al emisor y el 
colector no registrara este cambio de la corriente. Asi, el tiempo necesario para cruzar la 
base sera pequeno comparado con el periodo de la serial. Cuando la frecuencia de esta 
aumenta, la corriente de colector disminuye a causa de que son atrapadas algunas cargas 
en la base. Puesto que la corriente disminuye cuando aumenta la frecuencia, el efecto es el 
mismo que el que produciria un condensador localizado Esta capacidad depende del 
numero de cargas existentes en la region y aumenta casi linealmente con la corriente 
estatica de emisor I EQ . Usualmente C b e es mucho mayor que C b c . Los valores tipicos estan 
comprendidos entre 50 y 5000 pF. 


9.3-1. Circuit© hibrido en pi equivalente 

El modelo del transistor a alta frecuencia mas util es el llamado hibrido en pi , mostrado en 
la Figura 9.3-2. Este circuito representa un refinamiento del circuito equivalente hibrido en 
configuration en emisor comun de la Figura 2.2-3a. En este circuito, el simbolo B' 
representa la union de base y B representa el terminal de base. Entre estos dos tenemos la 



o 

E 


Figura 9.3-2. Modelo hi¬ 
brido en pi de un transistor 
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resistencia ohmica de base r bb >, que usualmente se considera constante en el margen de 
10 a 50 £1 Esta resistencia es directamente proporcional a la anchura de la base. Los 
transistores a alta frecuencia tienen menores anchuras de base y, por tanto, una r Wy mas 
pequena que los transistores a baja frecuencia. La resistencia r We es la resistencia de la 
union base-emisor (^0,025 h f JI EQ a la temperatura ambiente) y habitualmente es mucho 
mayor que r bW . El lector se dara cuenta de que r b > c es equivalente a la h ie que hemos estado 
utilizando hasta ahora como resistencia total base-emisor. Asi una expresion mas exacta 
de h ie es 


he = r bb' + r b ' e % r w + °^25h fe j 1 = 300 K (9.3-1) 

l EQ 

Suele ser valida la aproximacion h ie « r b > e . 

La impedancia de salida l/h oe suele ser despreciada en altas frecuencias porque 
generalmente es mucho mayor que la impedancia de la carga externa R L . 


Frecuencia de corte. El origen de los condensadores en el circuito equivalente ha sido 
estudiado cualitativamente al comienzo de esta section. Su efecto en frecuencias altas suele 
darse en terminos de la frecuencia de corte hfp definida como sigue. Sea v ce = 0; entonces 
el modelo hibrido en pi representado en la Figura 9.3-2 se reduce a la forma representada 
en la Figura 9.3-3. En este circuito vemos que la ganancia de corriente en cortocircuito 
(4A'i)L„=o caera 3 dB en una frecuencia 


4 “ 


1 


e "F C&'c) 


1 

_ 

^■Tlf'b' e C b ' e 


(9.3-2) 


Asi f fi es la frecuencia 3 dB de cortocircuito en la configuracion en emisor comun. 

El limite superior de frecuencia de un transistor se define algunas veces en terminos de 
la frecuencia f T en que la ganancia de la corriente en configuracion en emisor comun es la 
unidad. La ganancia de corriente de cortocircuito del amplificador ideal representado en 
la Figura 9.3-3 es 


4 = h fe 

h 1 + yw/cop 


(9.3-3) 



Figura 9.3-3. Modelo hibrido en pi utilizado para calcularj^. 
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Esta ganancia llega a ser la unidad cuando 

f = fr=fp Jh) e - 1 * f p h Se (9.3-4) 

La frecuencia f T se suele denominar producto ganancia-ancho de banda del amplificador, 
aunque, en rigor, esto no es correcto. Esto se estudia en la Section 9.6. 

Si consideramos la configuracion en base comun a frecuencias medias y luego inclui- 
mos la capacidad base-emisor y la capacidad colector-base, se obtiene un modelo de 
alta frecuencia en configuracion en base comun similar al representado en la Figura 9.3-3. 
Este modelo esta representado en la Figura 9.3-4. La ganancia de corriente de cortocircui- 
to es 


A, = 



_ hfb _ 

1 4- jcof h f e CQ p 


(9.3-5) 


y el ancho de banda de 3 dB de este amplificador se designa por f a . Por (9.3-5) 


fa = hfefp (9.3-6) 

Comparando (9.3-4) y (9.3-6) se observa que f a % f T . Realmente este resultado no es 
correcto porque el circuito de la Figura 9.3-4 no es valido en f T . Ciertamente se puede 
demostrar que la frecuencia de corte a es 1,2 

fa = (1 + 4/r « (1 + Dhfefp (9.3-7) 

donde X esta comprendido entre 0,2 y 1, segun se ha determinado empiricamente. Un valor 
tipico es 0,4. 

Cuando se utiliza el circuito equivalente de la Figura 9.3-2 suele ser mas facil calcular 
la tension v b > e que la corriente i b que circula por r h > e . La fuente de la corriente de salida 
h fe i b ‘, puede ser transformada en una fuente de corriente controlada por tension g m v b ‘ e , 
donde 


(9.3-8) 

(9.3-9) 



l . _ i V b 'e 

hfeh' — hfe — Sm v b‘e 

r Ve 


gm = 


' b'e 


1 EQ 

0,025 


= 40 L 


EQ 


en T = 300 K 


Figura 9.3-4. Modelo en base comun para alta frecuencia. 
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Observese que g m es aproximadamente igual a 1 jh ib . A fin de emplear notaciones iguales 
para el transistor y el FET utilizamos el simbolo g m . 

El circuito equivalente resultante en la configuration en emisor comun esta representado 
en la Figura 9.3-5. 


r bb’ 

Bo -VW- 

^be Cb'e 


£ 0 - 



■O C 

+ 


■oE 


Figura 9.3-5. Hibrido en pi 
equivalente con fuente de corriente 
controlada por tension ( h oe = 0). 


Resumen de los elementos del circuito hibrido en pi equivalente 

r bb ' % 10 a 50 D (2 a 5 Q para transistores de alta frecuencia) 


Pb'e 


c b 


l fe 


407j 


EQ 


l fe 


S. - =4?-' - 40/, 


b'( 


0,025 


40 /eq g n 


a) T w T 


EQ 


h oe OC I E Q 


(9.3-2) y (9.3-4) 


C b - c v cb F donde p esta entre 1/2 y 1/3 

(C bc es designado usualmente por el fabricante como C ob , capacidad de salida en la 
configuracion en base comun.) 


- EJEMPL0 9.3-1 - 

Las especificaciones del fabricante para un transistor de silicio 2N3647 son, en 
Icq = 150 mA, V CEQ = 1 V: 

f T = 350 MHz h fe % 150 h oe % 0,1 mS C ob = 4 pF 

De estos datos, deducir los valores de los componentes en el circuito equivalente de 
alta frecuencia de la Figura 9.3-5 si el transistor ha de funcionar con I CQ = 300 mA. 

Solucidn 


h fe 150 

rb ' e * 40 I CQ ~ (40)(300)(10- 3 ) * 


12,5 Q 
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Como no se da r bb le damos un valor de 10 Q. 


150 


Cv. 


g m = (40)(0,3) = 12 S h oe K 0,2 mS 
12 


Cl) -t 


2tt(350)(10 6 ) 


= 5450 pF C b - c = C ob = 4 pF 


9.3-2. comportamiento a alta frecuencia del ampSificador 
en configuration en emisor comun: capacfdad Miller 


El amplificador en emisor comun representa ei tipo de amplificador a alta frecuencia que 
mas se utiliza. En esta section se estudia su respuesta en alta frecuencia. Como se vera, 
esta respuesta esta determinada por un solo polo debido al circuito de entrada. 

La Figura 93-6a muestra una etapa completa en configuration en emisor comun (EC) 
y su circuito equivalente de alta frecuencia esta representado en la Figura 9.3-66. En este 
circuito equivalente todos los condensadores de acoplo y desacoplo se supone que son 
cortocircuitos en las frecuencias que interesan. Han sido incorporadas las capacidades de 
las conexiones y otras parasitas, aunque algunas veces puedan resultar importantes. 

Para mayor simplicidad representamos por R b la combination paralelo de y R 2 , y 
supondremos que r i £> R b de forma que r t || R b » R b . Supondremos tambien que R L <€ R c 
de forma que /? c ||jR l « R L . El circuito equivalente simplificado esta representado en la 
Figura 9.3-6c. 

Para facilitar el analisis, este circuito puede ser tratado de una manera mucho mas 
comoda. Comenzamos convirtiendo C bc (Fig. 93-la) en la red de cuatro terminales o 
cuadripolos equivalentes de la Figura 9.3-76. El lector puede comprobar que las figuras 
93-la y b son totalmente equivalentes con respecto a sus terminales exteriores, B' y C. En 
el circuito de la Figura 9.3-6c se realiza esta operacion y la fuente de tension v We se 
convierte en una fuente de corriente para obtener el circuito representado en la Figura 
93-lc . En este circuito se ban hecho las siguientes simplificaciones: 


y 


= 


h R b 


R b + r bb . 


(9.3-10a) 


R b e — ^b'e II i R b + r b b ') 


(9.3-106) 


En una aplicacion practica, la impedancia del condensador C b > c es mucho mayor que 
R t y la fuente de corriente ja)Cf C v b > e que representa la corriente de fugas entre la entrada y 
salida, es mucho menor que la corriente normal del transistor g m v b ’ e . Por tanto suponemos 
que 


1 

- > 

coC b ’ C 


Rl 


(9.3-1 la) 


y 


toCb'c ^ g m 


(9.3-116) 
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Vcc 





FEgura 9.3-6. El amplificador en emisor comun a frecuencias altas ( h oe = 0): (a) 
circuito; ( b) circuito equivalente de altas frecuencias; (c) circuito equivalente simplifi- 
cado suponiendo que R b <$ r f y R L <$ R c . 


para todas las frecuencias de interes. Con estos supuestos el circuito se reduce al de la 
Figura 93-ld. 

Antes de continuar el analisis determinemos el margen de frecuencia en el cual son 
validas las desigualdades de (9.3-11). Si, por ejemplo, g m = 0,01 S , R L = 1 kQ y C Vc = 5 pF, 
entonces / 32 MHz define el margen de frecuencia en que son validas ambas desigual¬ 

dades. Observese que (9.3-1 la) es casi siempre mas restrictiva que (9.3-116), ya que 
R L > l/g m - Limitaremos la discusion a los casos en que se aplique (9.3-11). 

Admitancia de entrada. Refiriendonos a la portion de salida del circuito de la Figura 9.3-7d, 
hallamos 


fee = - Sm R L v b 


(9.3-12) 
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B' C 


n 

L i 

> Rb'e s' 

1_ 

f + 

i ^ c i 

~C b e | | 

s 

5 

+ 

> 

L E 


(d) 

Flgura 9.3-7. Etapa EC en altas frecuencias: (a), ( b ) equivalente de cuatro terminates 
de C h . c \ (c) circuito completo; ( d ) circuito simplificado. 


Por tanto, la corriente que circula a traves del condensador C b > c es 


i c „., = /coCVcK’e + g m R L v b ’e) = jojC bc {\ + g m R L )v b ' e (9.3-13) 

El circuito serie que comprende el condensador C b > c y la tension v ce representado en la 
Figura 93-ld, puede ser, por tanto, sustituido por un condensador, llamado condensador 
Miller , que tenga la admitancia 




V b 'e 


= jcoC bc { 1 + g m R L ) 


(9.3-14a) 


De aqui que la capacidad Miller sea 


Cm ~ ^&'cU + g m Ri) 


(9.3-14 b) 
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Con esta definition, la admitancia de entrada Y in es 

Y ia = ~ WjcoC b . e \\jcoC m (9.3-15) 

Kb'e 

La forma final del circuito equivalente de alta frecuencia incluyendo el condensador 
Miller C M esta representado en la Figura 9.3-8. Con este circuito equivalente la ganancia 
de corriente del amplificador A t es 


A: — ~ — 


-g m Rb 


l i 1 + j w R-b‘e{Cbe + C M ) 

La Ecuacion (9.3-16) indica que la ganancia en frecuencias medias A im es 


(9.3-16) 


A int 


-g m Rb 


(9.3-17a) 


y la frecuencia de corte superior es 


fh 


1 


2nR b ‘e{C b ' e + C M ) 


(9.3-176) 


En este tipo de amplificador RC,f h suele ser mucho mayor que la frecuencia inferior de 
3 dB,^ (vease Fig. 9.1). Por tanto, es practica comun definir el ancho de banda 3 dB (B) del 
amplificador, que es realmente f h —f L , por f h simplemente. 

La Figura 9.3-9 es un grafico asintotico de la ganancia del amplificador en funcion de 
la frecuencia. 



Figura 9.3-8. Circuito equivalente de alta frecuencia para la configuration en emisor comun. 



Figura 9.3-9. Respuesta en frecuencia de etapa EC. 
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EJEMPLO 9.3-2 


El amplificador representado en la Figura 9.3-6a tiene los siguientes valores de los 
componentes 

r. t = 10 kQ C b c = 2 pF R b = 2 kQ C b e = 200 pF 
r bb - = 20 n g m = 0,5 S r v , = 150 Q R L = 20 Q (R c > R L ) 

Hallar la ganancia de corriente en frecuencias medias y la frecuencia de 3 dB, f h . 

Solution 

Ganancia de corriente en la region media de la banda. Por (9.3-1 la) 

A im = -g m R b -e = + r w .)lk||r 6 .J « — (0,5)(150) = -75 

Frecuencia de 3 dB,f h . De (9.3-14/5) y (9.3-17 b) 

C b . e + C M = {200 + 2[1 + (i)(200)]} = 400 pF 
1 


fk = 


2nR b £C b ’ e + C M ) 


2,6 MHz 


Validez del circuito de la Figura 9.3-8 . La frecuencia de corte f h> calculada 
utilizando la Figura 9.3-8, es valida cuando se aplica (9.3-1 \a)\ es decir 


k < 


1 


2nR L C b ' C 


400 MHz 


Como f h = 2,6 MHz ^ 400 MHz, (9.3-176) es valida y sera exactamente la 
frecuencia de corte superior. 

Aproximacibn def h por f p . Algunas veces se utiliza f p como primera aproximacion 
de^. En este ejemplo, 


h 


i 


2nr b 'e t 


= 5,3 MHz 


y la aproximacion no es muy buena. Desde luego, unicamente es buena la aproxima¬ 
cion cuando 

C b 'e > C M = C b ' C {\ + g m R L ) y R b - e « r b . e 


Amplificaci6n inversa. En muchas aplicaciones de comunicaciones, la etapa final del 
transmisor es un amplificador cuya carga resistiva es una antena que convierte la corriente 
de carga i L , en una onda electromagnetica que se transmite a otro lugar. No obstante, 
otras ondas electromagneticas de transmisores cercanos pueden introducirse por la antena 
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y a traves del condensador de realimentacion C b - c (Fig. 9.3-6c), la energia procedente de 
estos transmisores puede realimentar la entrada del transistor. Es frecuente en estos casos 
que la corriente de entrada y la corriente de realimentacion no deseada se sumen. La suma 
de ambas corrientes puede ser suficientemente grande para hacer que el transistor trabaje 
no linealmente, distorsionando la salida. Esto se denomina distorsion de intermodulacidn. 


9.3-3. B segufdor de emisor a freeuencias altas 

En esta section determinaremos la dependencia respecto a la frecuencia del circuito 
seguidor de emisor representado en la Figura 9.3-10a. En la Figura 9.3-106 ha sido 
nuevamente dibujado el circuito con la sustitucion de las tensiones de alimentation por 
cortocircuitos y estando representadas explicitamente las capacidades internas del transistor 
C b ' c y C b - e y la resistencia r bb '. Ademas, la parte del circuito que mira hacia la fuente desde 
la base del transistor esta sustituida por su circuito Thevenin equivalente, en que la tension 
Thevenin es v\ = [/^/(r* + R b J]v [ y la resistencia Thevenin es r c || R b . Para simplificar la 
notation definimos R i como 


Rt = M R b ) + r bb . (9.3-18) 

El circuito de la Figura 9.3-106 ha sido dibujado de nuevo para mayor claridad en la 
Figura 9.3-10c. Aqui vemos que si C b > c fuese cero, la respuesta en alta frecuencia estaria 
limitada por C b > e . En freeuencias bajas la impedancia de C b - e es mucho mayor que la 
impedancia base-emisor r b > c y, por tanto, la corriente en R e es principalmente la corriente 
de emisor i e . De aqui que la impedancia vista desde A-A' sea r b - e + (h fe + 1 )R e y la 
ganancia de tension del seguidor de emisor es el valor correspondiente a las freeuencias 
medias A vm donde 


(hfe + l)R e 

(hfe + l)^ e + r b'e + R t 


(9.3-19 a) 


En freeuencias muy altas la impedancia C b . e es mucho menor.que la de r We y la corrien¬ 
te en R e es principalmente i Cb , e que es la que circula en C b . e . Por tanto, ahora la impe¬ 
dancia vista desde A A' es solo R e y la ganancia se ha reducido sustancialmente a A vh , 
donde (como C b > c se ha supuesto cero) 


A = 

•* R. + R, 


(9.3-1%) 


Para cualquier frecuencia cu, la corriente que circula en R e es 

Ir, = 4 + ic bf 


La corriente i l que entra en A A* es 


h - h + z *c, e 


Tb-eh 


]v>C b . 


l c b .. 


(9.3-20 a) 


(9.3-206) 


donde 


(9.3-20c) 



LIMITACIONES DE FRECUENCIA Y DE VELOCIDAD DE CONMUTACION 


475 


V cc 

? 



A' 


(c) 


Figura 9.3-10. Seguidor de emisor: 
(a) circuito; (b) circuito mostrandd" la 
capacidad interna; (c) circuito redibujado 
para clarificar. 







476 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


Sustituyendo (9.3-20c) en (9.3-206) y en (9.3-20a) se tiene 


h “ 0 + jWb‘eCb'e)ib 

e iR r = [{h/e + 1) + jo)r h > e C b > e ] i b 

Combinando (9.3-20c/) y (9.3-20e), tenemos 




1 4- jco/o>p \ ( I Re \ 
1 4- jto/CDj)) \hf e 4- \) 


(9.3-20c/) 


(9.3-20e) 


(9.3-20/) 


Utilizando (9.3-20/), podemos comprobar que la impedancia desde A A es la combination 
paralelo de r b > e c b ' e en serie con Z e , donde 


Z € 


v e Ir, 

Jr, l \ 


“ Reftfe + 


( 1 + jco/co T \ 
1 + j(Ol(O p ) 


(9.3-20g) 


como muestra el circuito equivalente de alta frecuencia de la Figura 9.3-11. 

Utilizando la Figura 9.3-11 y suponiendo que C fc - c es despreciable, hallamos que la 
ganancia en la frecuencia a> sera 


A 0 (co) = -f = 

V v 


(h fe 4- \)R e (l 4- jco/co T )f( 1 4- jco/(Qfi) 


{hfe + 


1 4- jco/co-i 


r b \ 


(9.3-21 a) 


1 -I- j<j)l<j) p ) 1 4- jo)/co p 
La simplification da [suponiendo (h fe 4- l)/? c > r b . e 4- R.~] 

A{ , _ 1 4 - ja)/a) T 

A ~ 1 + j(a>/a> T )( 1 + 

La frecuencia superior de corte es, pues, 

It _ 


+ R: 


(9.3-216) 


Jh 1 = 


1 + 


(9.3-21 c) 


Si, sin embargo, CV c es suficientemente grande para que su impedancia sea igual a en 
una frecuencia f h2 mucho menor que f hu entonces en f h2 la impedancia hacia AA es 
'Ve 4- (h fe 4- l)/? € > y la tension de salida v e en/ 2 esta disminuida solo a causa de la 
impedancia reducida de C b c . En este caso la ganancia de tension es 


A v M 


(hfe + ])Re 


r b'e + {hfe + ^)R e ) V + JW^iCb'e 


1 


CO 


< ojn (9.3-22 a) 
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Figura 9.3-11. Circuito equivalente desde la base. 



- EJEMPLO 9.3-3 - 

El seguidor de emisor de la Figura 9.3-10 tiene los siguientes valores de los 
componentes 

Cy e = 1000 pF h fe = 100 
R e = lkQ r 6 < e = 100 Q 


Hallar la ganancia de tension A v . 


C„c = 10 pF 
R, = 1 kfl 
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Solucidn 

Primero calculamos f hl y f h2 : 


Por (9.3-2) y (9.3-4) 


Jkl = 


It 


1 + RJR e 


It ~ 


100 


e T Cb'c 


De donde 
Ademas 


fhl ~ 


1 


2tt( 200)(1000) x 10" 12 
f hl = 80 mHz 
100 


160 MHz 


2nR t C b ' C 2tt(1000)(10 x 10“ 12 ) 


16 MHz 


Por consiguiente, en este ejemplo, la frecuencia de corte superior es debida al 
circuito RiC b c . Sin embargo, si C b > c — 2 pF, entoncesjM y f h2 son aproximadamente 
iguales y se debe emplear (93-23) para determinar la frecuencia superior de corte del 
amplificador. En este ejemplo, f h2 — 80 MHz, y (93-23) ahora se convierte en 

, 1 + jco/lQ 9 


1 + jcu(2/10 9 + 2/10 9 ) + (ycu) 2 2/10 1£ 


Resolviendo hallamos que la frecuencia superior de corte ocurre en^ « 46 MHz, 
que es comparable af hl y f h2 . Los detalles de la solucion se dejan para los problemas. 


9.4. EL FET A ALTAS FRECUENCiAS 

El FET a altas frecuencias se puede describir en terminos del circuito equivalente hibrido 
en pi representado en la Figura 9.4-1. Los condensadores C gs y C gd en un FET de union 
son una consecuencia de la puerta polarizada en sentido inverso. La Figura 9.4-2 muestra 
un JFET que funciona por encima del punto de estrangulamiento. Las capacidades entre 
la puerta y la fuente y entre la puerta y el drenaje son analogas a la capacidad colector-base 
C b - c , ya que todas son resultado de una union pn inversamente polarizada (Fig. 9.3- lb). Por 
tanto, estos condensadores varian como lo hacen C b > c \ 

C gs oc (- K GS r 1/2 Vgs ^ 0 ( 9 . 4 - 10 ) 

y C„ oc {-V GD )-v 2 V GD < 0 (9.4-16) 

Como \Vgd\ > |PgsI en operacion normal, tenemos 

C gd 4 C gs (9.4-lc) 

Los valores tipicos de C gs varian desde 50 pF para un FET en baja frecuencia hasta menos 
de 5 pF para un FET en alta frecuencia. El condensador de realimentacion C gd es usualmente 
menor que 5 pF y a menudo menor que 0,5 pF para un MOSFET a frecuencias altas. 
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Los fabricantes de transistores caracterizan la capacidad de entrada (C; ss ), de salida 
(C oss ), inversa (C r5S ) en las hojas de caracteristicas. C iss se define como la capacidad entre 
puerta y fuente con el drenaje cortocircuitado a la fuente. C oss se define como la capacidad 
entre drenaje y fuente con la puerta cortocircuitada a la fuente. C rss tiene la misma 
definition que C gd . Las relaciones entre C gs y C gd y las dadas en las hojas de datos, junto 
con sus variaciones en funcion de la tension de drenaje, se muestran en la Figura 9.4-lc. 






+ 






(c) 

FBgura 9.4-1. El FET a alta frecuencia: (a) circuito (componentes de polarization omitidos); (6) 
circuito equivalente de alta frecuencia; (c) capacidades del MOSFET. (Cortesia de Motorola 

Semiconductor Products Inc.) 



Figura 9.4-2. El JFET por encima 
del estrangulamiento. 
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9.4-1. comportamiento a alta frecuenda del amplificador 
en configuraddn en fuente comun; capacidad Miller 


El circuito equivalente de alta frecuenda del FET representado en la Figura 9.4-16 es 
similar al representado en la Figura 9.3-6 para el transistor. Procediendo con un analisis 
analogo hallamos que la capacidad Miller es 


= C*[ 1 + g m (r ds \\R d )] 

Este resultado es valido [Ec. (9.3-11)] para frecuencias tales que 


co 


1 


C gd (r ds \\R d ) 


co 


Sm 

C, 


gi 


(9.4-2a) 


(9.4-26) 


Utilizando las anteriores aproximaciones obtenemos el circuito equivalente de alta 
frecuenda representado en la Figura 9.4-3 (comparar con Fig. 9.3-8). 

La ganancia de tension del amplificador FET es 


A v * g m (r ds \\ R d ) { + + Cm) 


La frecuencia de corte es 


fk = 


i 


(9.4-3 a) 


(9.4-36) 


27ir i (C gs + C M ) 

El grafico ganancia-frecuencia del amplificador FET esta representado en la Figura 9.4-4. 



Figura 9.4-3. Circuito en fuente comun con realimentacion suprimida. 



Figura 9.4-4. Ganancia en funcion de la fre¬ 
cuencia para el amplificador en fuente comun. 
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- EJEMPLO 9.4-1 - 

El amplificador FET representado en la Figura 9.4-la tiene los siguientes valores de 
los componentes: R d = 10 k£2, r ds = 15 kft, g m = 3 mS, = 50 pF y = 5 pF. 
Hallar r t para asegurar un ancho de banda de 3 dB de, por lo menos, 100 kHz. 

Solution 

Por (9.4-36) vemos que 
1 

0 ~ 2nf h (C gs + C M ) 


1 

^ 2tt( 10 5 ){(50 x 10“ l2 ) + (5 x 10“ 12 )[1 + (3 x 10~ 3 )(6 x 10 3 )]} 
= ii ka 

Por tanto, podemos poner r ( . = 10 kfl 


Ganancia de tension cuando r. = 0. Consideremos el amplificador FET representado en 
la Figura 9.4-16, con r i = 0. El circuito equivalente esta representado en la Figura 9.4-5a. 
La ganancia de tension A v se halla mediante el circuito equivalente simplificado de la 
Figura 9.4-56 donde v gs = y.. Luego 


A _ v d , , . ^ v r ds \\R d 

° V, ( 8m +J(0 sd) 1 + jcoC g<l (r ds II /y 




donde 




-1 + jCoCgd/gm 
1 + jcuC gd (r ds || R d )_ 

(9.4-4) 

(9.4-5) 


La ganancia de tension en funcion de la frecuencia esta representada en la Figura 9.4-6. 



Figura 9.4-5. Amplificador FET con resistencia nula de entrada (r. — 0): (a) circuito 
equivalente; (6) circuito equivalente simplificado. 
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Flgura 9.4-6. Ganancia de tension 
del amplificador FET de la Figura 9.4-5. 


Observese que si R d es infinita, el ancho de banda de 3 dB del amplificador en 
configuration en fuente comun esta limitado por la resistencia del canal r ds y la capacidad 
puerta-drenaje C gd . Por tanto, en el Ejemplo 9.4-1 


fh 


1 


2nC gd R ds 


= 2 MHz 


9.4-2. Comportamiento era alta frecuencia del seguidor de fuente 


El circuito seguidor de fuente esta representado en la Figura 9.4-7 en que se han omitido 
todos los componentes de polarizacion y han sido representadas explicitamente las 
capacidades internas C gs y C gd . El circuito esta nuevamente dibujado para mayor claridad 
en la Figura 9.4-8a y el circuito equivalente se ha obtenido por reflexion en la fuente (vease 
Section 6.10) y esta representado en la Figura 9.4-8/?. El circuito equivalente reducido, en 
que el circuito de fuente esta sustituido por el equivalente Thevenin obtenido haciendo uso 
de que g m R s $> 1, esta representado en la Figura 9.4-8c. La fuente dependiente v' g puede ser 
sustituida por una impedancia equivalente Z eq = v'Ji observando que 


De la figura, tenemos 



1 + Sm^s 

g m R s 


(9.4-6a) 


(9.4-6/?) 


v i 


i—vw 


HH 


J/) 


o 


rd( 


-O 

+ 


Figura 9.4-7. Seguidor de fuente en frecuencias altas (compo¬ 
nentes de polarizacion omitidos). 
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(c) 


Flyura 9.4-8. Seguidor de fuente: (a) circuito de la Figura 9.4-7 
dibujado de nuevo; (b) circuito equivalente; (c) circuito equivalente 

reducido. 


Sustituyendo (9.4-66) en (9.4-6a) tenemos 


V'J - + 8mRs ) = «{- + T^~) 
\ gm*s / \gm JOiCgJ 




+ 


jcoC g 


Rs + 7 


1 


ja>CJg m R s 


y, por tanto, 
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De esta ecuacion vemos que la fuente dependiente puede ser sustituida por la red serie RC 
representada en la Figura 9.4-9. 

En la Figura 9.4-9 vemos que hay dos dos casos especiales. Primero, se considera que 
la frecuencia de corte superior es debida a C gs y que en esa frecuencia la impedancia 
debida a C gd es muy grande. En este caso, suponiendo que g m R s 1, la ganancia de tension es 

A _ V o _ 1/gm + ^5 + SnAIJ^l _ l +ja>Cdgm (g . _ 

• V, R t + 1 /g m + R S + (l/ja>C gs )(l + g m R : s ) 1 +MC g Jg m )( 1 + RJR S ) ' ' ’ 

En esta expresion vemos que la ganancia en frecuencias medias del seguidor de fuente es la 
unidad y que la ganancia en frecuencias muy altas es 


4 V (<0 


CO) 


1 

1 + RJR, 


Para que exista una frecuencia de corte superior se debe tener 

> CO) <T 0,707/4 y (cUbanda media) 

Como /l„(<w b a„da media) « 1, esto requiere que 


1 

1 + R,/R, 


< 0,707 


lo cual conduce a la desigualdad 


$ > 0,414 

Si se satisface esta desigualdad, la frecuencia de corte superior es 


fhi — 


SnA 

2nC gs {Ri + RJ 


(9.4-8) 


Si RJR S < 0,414, las regiones de banda media y de alta frecuencia estan separadas en 
menos de 3 dB y no hay frecuencia de corte superior. Por ejemplo, refiriendonos a (9.4-7), 



Figura 9.4-9. Circuito equivalente reducido 
con fuente dependiente suprimida. 
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vemos que si R t = 0, A v % 1 en todas las frecuencias. Realmente en este caso, para las 
frecuencias suficientemente altas la capacidad parasita entre la fuente y masa cortocircuitara 
la resistencia de fuente R s . 

La segunda frecuencia de corte posible^ ocurre si el polo es debido al circuito R. Cgd- 
Si tal es el caso 


fhl “ 


1 

2t iR£^ 


(9.4-9) 


Si, sin embargo,^! y f h2 son comparables, el circuito de la Figura 9.4-9 debe ser analizado 
sin aproximaciones si se desea hallar la frecuencia de corte. Esto se deja para los problemas. 
Se demuestra facilmente que f h2 < f\ si 


^ < sj/ui/y 

gd 


(9.4-10) 


-EJEMPLO 9.4-2 - 

El seguidor de fuente de la Figura 9.4-7 tiene los siguientes parametros: g m = 3 mS, 
C gd = 0,2 pF, C gs = 20 pF, R { = 10 kf2 y = 2 kf2. Calcular la frecuencia de corte 
superior. 

Solution 

Comenzamos calculando f hl y f h2 usando (9.4-8) y (9.4-9). Los resultados son 
fki - 4 MHz y f h2 = 80 MHz 
Concluimos que la frecuencia de corte superior es aproximadamente 4 MHz. 


9.5. AMPLIFSCADORES SINTONIZADOS 

En esta seccion estudiamos la amplificacion de senales dentro de una banda estrecha de 
frecuencia centrada en la frecuencia a) 0 . Estos amplificadores sintonizados se disenan para 
rechazar todas las frecuencias que esten por debajo de una frecuencia de codo inferior a> L y 
por encima de una frecuencia de codo superior o h . 

Los circuitos sintonizados se utilizan extensamente en casi todos los equipos de 
comunicaciones. Un ejemplo con el que todos estamos familiarizados es el receptor de 
radio. Cuando sintonizamos un receptor de radio lo que hacemos es variar a> 0 mientras 
mantenemos la banda de paso a) h — o) L constante. El valor particular de cu 0 en que 
ajustamos el dial o cuadrante corresponde a la frecuencia portadora de la estacion de 
radiodifusion cuya serial deseamos recibir, y o) h — o) L corresponde al ancho de banda 
necesario para recibir la informacion de la serial sin distorsion apreciable. 

Para recibir senales AM y FM sin distorsion apreciable y mantener el nivel de ruido 
del receptor tan pequeno como sea posible, se pude demostrar que las respuestas de 
amplitud y de fase del amplificador de paso de banda ideal deben ser como las representadas 
en la Figura 9.5-la. Consideremos el receptor de radio. Por sus caracteristicas debe dejar 
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Flcgura 9.5-1 • Respuesta de los amplificadores sintonizados: (a) respuesta ideal; 

(6) respuesta real. 


pasar unicamente la senal de la estacion que se desea recibir y rechazar todas las senales 
emitidas por las estaciones que funcionan en los canales adyacentes (y todos los demas). 
La Figura 9.5-16 muestra una respuesta tipica obtenida utilizando los circuitos que se 
describen en esta section. Esta caracteristica representa una aproximacion a la respuesta 
ideal obtenida con una etapa de sintonia unica. Mas adelante se consideraran en este 
capitulo mejores aproximaciones. 


9.5-1. Amplificadores de sintonia unica 

El amplificador habitual en configuration en emisor comun se convierte en un amplificador 
de paso de banda sintonizado mediante la inclusion de un circuito sintonizado en paralelo 
como el de la Figura 9.5-2 a, Para mayor simplicidad se han omitido todos los componentes 
de polarization. Determinemos la ganancia, la frecuencia y el ancho de banda de este 
amplificador. 

Antes de proseguir con estos calculos conviene hacer varias simplificaciones practicas. 
Primero admitamos que 


R l < R c (9.5-1 a) 

y r bb . = 0 (9.5-16) 

El circuito equivalente simplificado de este amplificador esta representado en la 
Figura 9.5-26, donde 


C = C' + c„. e + (1 + g m R L )C„. c (9.5-2) 

C' es un condensador externo adicional, utilizado para sintonizar el circuito y/o favorecer 
el ajuste del ancho de banda del mismo, y (1 + g m R L )C b > c es la capacidad Miller C M . En el 
circuito serie R L (Fig. 9.5-2a), que se utiliza como modelo para la bobina real, la resistencia 
r c representa las perdidas en la bobina. El circuito paralelo RL de la Figura 9.5-2 c es 
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Inductor 



1 -* Condensador externo anadido 

(incluye la capacidad inherente 
de la bobina) 


(a) 



FBgufa 9.5-2. Amplificador de sintonia unica: (a) circuito; (6) circuito equivalente; (c) bobina. 


equivalente al circuito serie en la banda de frecuencia que interesa si estas perdidas son 
bajas, es decir, si la bobina tiene un alto Q c 


Q c = 



(9.5-3 a) 


Las condiciones para la equivalencia se establecen facilmente igualando las admitancias 
de los dos circuitos representados en la Figura 9.5-2c y haciendo uso de (9.5-3 a) como sigue: 


y 


y = 


l 

r c + jcoL 


r c - j^ L «ifdk.Y + _L = ± + _L 

r] + <j) 2 L 2 r c \(oL/ jwL R p jcoL 


(9.5-3 b) 


R P = r cQc = g>lq c 


(9.5-4) 


Observese que R p es una funcion de co 1 si r c y L son constantes. Representando la bobina 
por un circuito serie RL no se tiene en cuenta el hecho de que toda bobina tiene una 
capacidad parasita en paralelo con ella. En el analisis que sigue se supone que esta 
capacidad es parte de C'. 
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Con referenda a la Figura 9.5-2 b. Sea 


R = ''ill Rp\\r b -e 

La ganancia de corriente del amplificador es, pues, 


(9.5-5) 


donde 


= 


_ ~g m R _ 

1 + j(a>RC — R/coL ) 


_ ~gn, R _ 

1 + j(o 0 RC{co/(o 0 — a> 0 /(o) 


wl 


1 

LC 


(9.5-6 a) 


(9.5-6 b) 


Definimos el Q del circuito de entrada sintonizado en la frecuencia resonante co 0 por 

Qi = —7 = co 0 RC (9.5-la) 

OJqL 

En el analisis del circuito y en los problemas de diseno que siguen se supone que Q { y 
Q c son mayores de 5. Esto es lo que se llama aproximacion de alto Q. Cuando se utiliza 
(9.5-7) se convierte en 


Ai = z -———-— (9.5-76) 

1 + jQi((o/co 0 - oj 0 /oj) 

La ganancia es maxima en a) = a) 0 y es 

A im = -g m R (9.5-8) 

La Figura 9.5-3 muestra la variacion de la magnitud de la ganancia en funcion de la 
frecuencia en un amplificador de sintonia unica. El ancho de banda del amplificador se 
halla poniendo 



en (9.5-76) y resolviendo la ecuacion resultante 


1 + Q\ 




(9.5-9 a) 


(9.5-9 b) 


Esta ecuacion es cuadratica en co 2 y tiene dos raices, co h y co L . El ancho de banda de 3 dB 
es, como se puede demostrar, 


BW =f h -f L = 


<£o 

2nQ ( 


1 

2nRC 


(9.5-10) 
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La capacidad total de entrada es 

c = C + Q e + (1 + g m R L )C» c = C + 1200 pF 

0,95 x 10" 8 


Luego 


C # + 1200 x 10 


-12 


1 - 45,5 /Q c 


La election de Q c para que satisfaga esta ecuacion no es unica. Sabemos que Q c debe 
ser mayor que 45,5 para que la capacidad sea positiva. La cuestion que debe resolver 
el ingeniero de diseno es: £cual debe ser la magnitud de Q C 1 Si, por ejemplo, se 
eligiese el valor 45,5 para Q c , C' seria infinita, C tambien seria infinita y L -> 0. Esta 
no es una solution practica. En 455 kHz un margen de valores practicos de Q c esta 
limitado por 10 y 150. Elijamos 


Luego 


Q c = ioo 

C' « 0,016 /iF y C « 0,018 fiF 


Observese que la capacidad de entrada C b > = C b > e + C M es despreciable. La 
inductancia necesaria es 


L = 


1 


COqC 


6,9 /iH 


Ahora podemos calcular R p 


R p = Qc^oL « 2 kQ 

De donde R = r { || R p \\ r Ve = 910 Q 

La ganancia resultante en la frecuencia central es 

A im - - g m R = (—0,04)(910) » -36,4 

Si se dispone de una bobina de 6,9 /iH con un Q c de 100, el diseno esta completo. Si 
el Q c necesario no se consigue, debera utilizarse un transformador para convertir las 
impedancias de entrada a los niveles que proporcionen las especificaciones impuestas. 
Esta tecnica se estudiara mas adelante, Section 9.5-2. 


En el problema de analisis y diseno considerado se podria haber empleado un FET en 
lugar de un transistor. Cuando se utiliza un FET, el circuito RLC paralelo se puede formar 
en el circuito de salida. Otras diferencias entre el transistor y el FET son los valores de los 
elementos de las impedancias de entrada que presentan cada dispositivo. 


-2. Adaptation de Impedancias para mejorar la ganancia 

El circuito de la Figura 9.5-2<s suele dar lugar a valores impracticables de los elementos y a 
baja ganancia a causa de la baja resistencia efectiva existente en el circuito de base del 
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transistor. Como estamos tratando de circuitos sintonizados en paralelo, baja resistencia 
implica bajo Q { y la consiguiente dificultad para la obtencion de una banda estrecha. Un 
metodo que se utiliza a menudo para soslayar este problema es usar una bobina con tomas 
como autotransformador. Esta bobina sirve para convertir la baja resistencia a un valor 
mas razonable. Un circuito tipico es el de la Figura 9.5-4. 

La relacion de espiras del autotransformador es 


a = = — < 1 (9.5-11) 

n 2 v l 

Un autotransformador real puede modelarse como un transformador con una relacion de 
espiras a , una resistencia paralelo R p y una inductancia paralela L', tal como se muestra en 
la Figura 9.5-4. 

La impedancia del circuito del transistor, que consiste en R b , en paralelo con C b >, esta 
reflejada en la entrada. El circuito paralelo RLC resultante esta representado en la Figura 9.5-5. 




Figura 9.5-4. Amplificador sintonizado utilizando un autotransformador (r hb . = 0); (a) circuito 
(componentes de polarizacion omitidos); ( b ) circuito equivalente. 



Figura 9.5-5. Amplificador sintonizado con impedancias reflejadas. 
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Ahora se pueden hallar la ganancia, Ja frecuencia central y el ancho de banda del 
amplificador como en la Section 9.5-1. Los resultados son 


donde 


y 



~ag m R 


_ 1 _ 

1 + - « 0 /«) 


Qi = 0 > 0 R C 
C = C' + a 2 c b . 

R = r- 1| /? || 
p 


La frecuencia central es 


col = 


1 

Uc 


i 

L\C' + a 2 C h 7) 


Si, como suele ocurrir, C' a z C b *, 


COo ~ 


1 

L!C' 


(9.5-12) 


(9.5-13) 


(9.5-14) 


(9.5-15) 


El ancho de banda de 3 dB y la ganancia en la frecuencia central se pueden determinar 
utilizando (9.5-12): 


Ancho de banda de 3 dB 


BW = f h — f L = 


1 

2nRC 


Ganancia en la frecuencia central A im = —ag m R 


El transformador nos permite obtener alta ganancia y banda estrecha. 


(9.5-16) 


(9.5-17) 


—- EJEMPLO 9.5*2- 

Un amplificador de sintonia unica funciona enjo = 455 kHz y debe tener un ancho 
de banda de 10 kHz, L - 6,9 \x H, r b - e = R b > = 1 kQ, r { = 5 kQ, R p = 2 kQ, 
C Ve = 1000 pF, g m =0,1 S, R L = 500 £1 y C b c = 4 pF. Hallar la relation de espiras 
necesarias a y la ganancia de corriente en la frecuencia central. 

Solution 

Comenzamos calculando C y R: 

C = C + a L C l = C + 1200 x 10~ l V 

111 a 2 

R ~ 5000 + 2000 + 1000 


= (10' 4 )(7 + 10a 2 j 
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Luego, por la Figura 9.5-5 


Oil 4ti 2 [(455) 2 x 10 6 ] LC (69 x 10 _« )(C , + a 2 1200 x 10 -i 2) 


Asi, C' + 12a 2 x 1CT 10 

Puesto que a ^ I, 


10 “ 


0,017 x 10 


-6 


57,2 

C' % 0,017 

Utilizando la ecuacion del ancho de banda (9.5-16) para hallar R, tenemos 

1 1 1 


BW = 10 4 = 


2nRC 2nRC' 2n J R(0,017 x 10“ 6 ) 


Entonces, R w 930 Q y 


I = 9^0 = 10 ' 4(7 + 


De donde 


a 2 % 0,4 

y a ^ 0,63 

La ganancia en la frecuencia central es 

Aim = ~ag m R » — (0,63)(0,1)(930) = -59 

Ahora vemos la ventaja de utilizar el autotransformador. En el Ejemplo 9.5-1, 
r b ' e = 2500 Q y g m = 0,04 S (h fe = 100). La ganancia en la frecuencia central 
hallada es 36,4 (BW = 10 kHz). En este ejemplo hemos supuesto r b > e = 1 kQ y 
g m — 0,1 S (h fe - 100). r b - e multiplicado por l/< 2 2 = 2,5 da 2500 £1 Esto origina una 
ganancia neta de corriente de 59/36,4 « 1,6 con el mismo ancho de banda de 3 dB 
de 10 KHz. Observese que si no se hubiese utilizado el transformador y r h . e = 1000 Q 
(g m = 0,1 S), la ganancia en la frecuencia central seria todavia 

A im = -gJr^WR'Wri) = (-0,l)(50001| 20001| 1000) « -59 

Sin embargo, el ancho de banda seria 


BW 


l 

2nRC 


l 

27i(590)(0,017 x 10~ 6 ) 


a 16 kHz > 


10 kHz 


Vemos, pues, que se puede obtener alta ganancia sin el transformador, pero a costa 
de un mayor ancho de banda. 
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9«5-3. Circuitos resonantes serie 

En frecuencias muy altas ( f 0 > 50 MHz) la sintonia en paralelo utilizada como en los 
Ejemplos 9.5-1 y 9.5-2 da lugar a circuitos de Q muy bajo y, por tanto, grandes anchos de 
banda. La razon es la siguiente: si no se utilizase C' y si r- v R p y R b fuesen infinitas, el Q. del 
circuito seria, aproximadamente, 


Qi - CD 0 r b 'eC b < 

Si se despreciase la capacidad Miller, C b > % C b > e y 


Qi 


0) Q 


0) 


p 


que es menor que la unidad si co 0 < c o p . Nosotros aumentamos el Q del circuito mediante 
la adicion de C\ Esto tambien aumenta la capacidad del circuito, pero da lugar a una 
reduction de la inductancia paralelo necesaria. Valores muy bajos de L! no siempre son 
obtenibles. 

En frecuencias muy altas se puede emplear un circuito resonante serie para proporcionar 
un Q muy alto con valores de inductancia razonables. Esta tecnica es la que se utiliza en el 
ejemplo siguiente. 


- EJEMPLO 9.5*3 —-——————- 

El amplificador representado en la Figura 9.5-6a debe tener un ancho de banda a 
3 dB de 2 MHz y una frecuencia resonante de 100 MHz [el Q c del circuito es igual a 
10 8 /(2 x 10 6 ) = 50]. El transistor empleado tiene los parametros r b - e = 50 Q, g m = 
0,1 S, C b > e = 10 pF y C b c — 1 pF. El circuito de entrada consiste en una resistencia 
de 50 Q (r t = 50 Q) en paralelo con un condensador de 4 pF (C' = 4 pF). La 
resistencia de carga R L es 50 £1 (a) Describir el funcionamiento del circuito. (b) 
Hallar L\ L b , L c , C c y la relation de espiras a . 

Solution 

(a) Este amplificador esta disenado para que el Q del circuito este determinado por 
el circuito resonante serie. Los circuitos RLC paralelos en la entrada y en la base 
estan calculados para que cada uno tenga un bajo Q. En la practica ocurre a 
menudo que los dos circuitos paralelos no estan sintonizados con el mismo cuidado. 
La Figura 9.5 -6b muestra un circuito equivalente, donde 


R\ = r i || resistencia paralelo efectiva de L\R ' P ) 


Rv = R b \\ r b‘e\\ resistencia paralelo efectiva de L b (R p ) 


c b - = c b , e + C M y wl 


1 1 1 

L'C’ _ L c C c ~ L b C v 
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Flgura 9.5-6. Amplificador utilizando un circuito resonante: (a) circuito; (b) circuito 
equivalente; (c) circuito equivalente sin circuitos sintonizados de bajo Q. 


El Q del circuito esta determinado por el circuito equivalente simplificado de la 
Figura 9.5-6c. En este circuito equivalente se supone que los valores de Q de los 
circuitos de entrada y de base son suficientemente pequenos para que 



cuC' 



1 




o)C b ' 


1 

coL b 


para a> entre a> L y a > h . El Q del circuito es, pues, esencialmente el mismo que el Q del 
circuito resonante serie 



t b ) Comenzamos por el procedimiento de calculo para hallar L y L b . Para poner 
en resonancia el condensador C' de entrada de 4 pF, es necesario que 


L ' = db * °’ 65 
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Un Q de 100 en 100 MHz se obtiene facilmente. Suponiendo que el transformador 
tiene este Q\ hallamos R' p 

R p = Q\(d q L) = (100)(271 x 10 8 )(0,65 x 10" 6 ) « 41 kQ 
Luego, puesto que r { = 50 Q 


R'i = r t \\R p « 50 Q 

Consideremos ahora el circuito de base. La resonancia de C b < = 16 pF requiere 

L b « 0,17 /xH 

Suponiendo que 2* = 100, tenemos 

R p = (100)(2tc x 10 8 )(0,17 x 10" 6 ) a 11 kQ 
y como r b > e — 50 Q 


Rr = R P \\R b \\rb-e ~ 50 Q 

(Suponiendo que R b > r b > e = 50 ft.) Observese que los valores 2 del circuito son 

2, ~ oo 0 /?;C' w 0,12 y R b -C b - ~ 0,5 

Los valores de 2 de los circuitos de entrada y de base son mucho menores que el Q 
necesario en el circuito, que es 50. Asi, en la banda de paso de 100 ± 1 MHz 
suponemos que el circuito equivalente puede estar representado por la Figura 9.5-7. 
Para obtener un Q c de 50 del circuito en 100 MHz es necesario que 


Gc = 50 = 


_ 1 _ 

o) o C c (50 + r c + 50a 2 ) 


g>o Lc 

50 + r c + 50a 2 


Observese que co 0 LJr c , que es el Q de la bobina L ci debe ser mayor que 50 para que 
el Q c del circuito total sea igual tambien a 50. Es obtenible un Q de 250 para la 
bobina L c en 100 MHz. Disenamos suponiendo que se dispone de una inductancia 
que tenga este Q. Asi 


T c 



Figura 9.5-7. Circuito simplificado para el Ejemplo 9.5-3. 
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Despejando L c , 


C 0 0 L C = (1,25)(50 2 )(1 + a 2 ) 

Sea 

a 2 * 0,1 

Luego L c k 5,5 y C c = - * 5 — = 0,45 pF 

471 Jo L c 

El circuito se sintoniza utilizando un condensador variable para C c . 


9.5-4. El amplificador sintonizado smcronamente 

En esta seccion estudiaremos el montaje en cascada de amplificadores sintonizados con el 
fin de obtener alta ganancia. Todas las etapas del amplificador se supone que son identicas 
y que estan sintonizadas a la misma frecuencia, cj 0 . Esto es lo que se llama sintonia 
sincrona , y el amplificador que resulta tiene mayor ganancia y menor ancho de banda que 
las etapas individuates. 

Para ilustrar el efecto del montaje en cascada de N etapas sintonizadas smcronamente, 
determinemos primero la ganancia y el ancho de banda del amplificador FET de sintonia 
sincrona representado en la Figura 9.5-8 a. El circuito equivalente esta en la Figura 9.5-86 
y la ganancia de tension es (Sec. 9.5-1) 


1 + 7C,■(<»/<»o - 


(9.5-18a) 



Figura 9.5-8. (< a ) Circuito de amplificador FET de sintonia sincrona; (b) circuito equivalente. 
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donde C ; = ci 2 {C gs + C gd [ 1 + g m (r ds II RJ]} 

Qi = « c (r ; ||i? p )(C' + Q 

= w + c ; ) 

La ganancia en la frecuencia central (co = cd 0 ) es 

R 

^vm 11 -^l) ! n~ 

+ ^p 

El ancho de banda de 3 dB es 


BW 


1 

2n(r t 1| R p ){C' + Q 


(9.5-18/?) 


(9.5-18c) 


(9.5-19a) 


(9.5-19/?) 


Ahora montemos en cascada dos amplificadores FET sintonizados sincronamente que 
sean identicos, como representa la Figura 9.5-9a. El circuito equivalente esta en la Figura 
9.5-9 b. En un amplificador sintonizado sincronamente cada circuito resonante esta 
sintonizado a la misma frecuencia y tiene el mismo ancho de banda. Por tanto 


2 _ 1 
“° L'(C' + Q 

y R = »■;|| R p = r ds \\ R g || R p = r ds \\R L 

La ganancia de tension del amplificador es 

A = v l = {ag m R) 2 W^ 

v Vi [1 + j<2i{0)/0 )o - «o/'«)] 2 

donde Q t = co 0 R(C' + C,) 


(9.5-20a) 

(9.5-206) 


(9.5-21o) 

(9.5-216) 


a = — 



(b) 


Figura 9.5-9. (a) Circuito de un amplificador FET sintonizado sincronamente; (6) circuito equivalente. 
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La ganancia en la frecuencia central es 


Avm 


R 


>■; + 


(9.5-22) 


El ancho de banda de 3 dB del amplificador de dos etapas se obtiene [Ec. (9.5-21a)] de 


1 + 




(9.5-23a) 


Por tan to [vease Ec. (9.5-10)], 


BW = ,/2 1/2 - 1 


L 


El resultado de montar en cascada dos etapas sintonizadas smcronamente es aumentar 
la ganancia de tension [comparar (9.5-22) y (9.5-19a)] y disminuir el ancho de banda 
[comparar (9.5-236) y (9.5-196)]. 

En las Ecuaciones (9.5-20) a (9.5-23) se supone que la carga en 7\ es resistiva, lo cual 
solo ocurre en las resonancias. Cuando co = co 0 , estas ecuaciones solo son aproximadamente 
correctas, ya que la carga en 7] es ligeramente capacitiva o inductiva. Sin embargo, se 
incurre en un pequeno error cuando A ^ 20. 


-EJEMPLO 9.5*4 - 

Sean g m = 5 mS, r,- = = 10 kft, R p = R L = 100 kft, ^ = 910 kft, a = 1/2, 

C' = 0, C gs = 10 pF, C gd = 0,1 pF y L = 0,25 /xH. Calcular co 0 , A vm y el ancho de 
banda suponiendo que hay una sola etapa sintonizada (Fig. 9.5-8) o dos etapas 
sintonizadas smcronamente (Fig. 9.5-9). 


Soiucidn 


La frecuencia resonante cu 0 es 




(a 2 ){C gs + C 5d [l + g m (^||* L )]} 


1/2 


1 


1/2 


^(0,25 x 10' 6 )(i)[(10 x 10~ 12 ) + (5 x 10~ 12 )], 

La ganancia en la frecuencia central de una etapa es, por (9.5-19a), 
UJ 1 ~ -®[(5 x 10~ 3 ) x 10 4 ] = -25 
Con dos etapas, por (9.5-22), 


10 9 rad/s 


(A vm ) 2 » {[(i)(5 x IQ" 3 ) x 10 4 ]} 2 = 625 
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El ancho de banda de 3 dB con una etapa es, por (9.5-196) y (9.5-186), 

1 


(BW), 


(2k x 10 4 )(i)(15 x 10" 1Z ) 


4,1 mHz 


donde 


Q~(i) 2 (10 x 10- 12 ) + (0,1 x 1(T 12 ){1 + [(5 x 1(T 3 ) x 10 4 ]} «(i)(15 x 1(T 12 ) 
y para dos etapas, por (9.5-236), 

1 


(BW) 2 ss 0,643 


(2k x 10 4 )(i)(15 x 10“ 12 ) 


2,6 MHz 


9.6. EL PRODUCTO GANANCIA-ANCHO DE BANDA 

9.6-1. Producto ganancia-ancho de banda de un amplificador RC 


En el diseno preliminar de un amplificador de banda ancha con varias etapas es muy util 
aplicar previamente algunas reglas empiricas. El producto ganancia-ancho de banda 
(GBW) es un factor de calidad que se utiliza a menudo para este proposito. Se le define en 
terminos de ganancia en el centro de la banda y frecuencia de corte superior f h como 


GBW = \A im f h \ 


(9.6-1) 


GBW para un amplificador con transistor bipolar. Para un amplificador ideal de una sola 
etapa en configuration en emisor comun (EC) ( R L -> 0), la ganancia en el centro de la 
banda es aproximadamente h fe y la frecuencia de corte superior es f p . Asi 


GBW = h fe f p = f T 


kf e 

271 /* 


S m 

2nC b > e 


(9.6-2) 


Generalmente, los fabricantes especifican la f T que se utiliza como estimacion aproximada 
del producto GBW para un transistor dado. La estimacion es un limite superior y el valor 
real se reduce a causa de la capacidad Miller que fue despreciada para obtener (9.6-2). 
Para afinar el calculo nos referimos a (9.3-17). Entonces 


GBW bjt — g m Rbu 


1 


8m 


2nR b ‘ e (C b > e + C M ) 2n(C b ' e + C M ) 


(9.6-3) 


Comparando (9.6-3) y (9.6-2), vemos que la capacidad Miller reduce el producto GBW. 
Observese que este producto es funcion de g m ,, C b - e ., C b ' C y R L (ya que C M depende de R L )- 
La variacion de R b - e equivale a un intercambio entre la ganancia y el ancho de banda del 
amplificador. Veamos un ejemplo numerico. 
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EJEMPLO 9.6-1 


Hallar el producto ganancia-ancho de banda del amplificador con transistor repre¬ 
sen tado en la Figura 9.6-1. Se han suprimido todos los componentes de polarizacion 
para mayor simplicidad. Los valores de los componentes son r f = 1 k£2, R c = r Ve = 
100 ft, C b . e 100 pF, C b . c = 1 pF y h /e = 100. 

Solucidn 

El producto GBW (9.6-3) es 


GBW = 


Observese que 


gn 


1 


10 


10 


2n(C b - e + C M ) 2tt(10- 10 + 10" 10 ) 4n 


= 0,8 GHz 


fr ~ 


10 1 


2nC b - e 2n 


= 1,6 GHz 




- - E L C b e + C M ; C M = C„. c { 1 + g m R c ) 

{a) ( b) 

Figura 9.6-1. (a) Circuito de amplificador para el Ejemplo 9.6-1; ( b) circuito equivalente. 


GW de un amplificador FET. El producto GBW de un amplificador FET se halla por (9.2-3) 

GBW fet = gjr *II R d ) * „ . (9.6-4) 

2nr ; (C gs + C M ) 

Usualmente se normaliza la Ecuacion (9.6-4) asumiendo que 

L = r ds \\R d 

(Se daria esta condicion cuando el FET esta precedido por otro FET.) Entonces el GBW 
sera 


gbw fet 


_ Sm _ 

2n{C gs + C M ) 


(9.6-5) 
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Notese que las expresiones para la GBW de un BJT y de un FET son similares, con C gs en 
(9.6-5) reemplazando a C Ve en (9.6-3). 


EJEMPLO 9.6-2 


Hallar el producto GBW de un amplificador JFET cuyos parametros sean g m = 3 mS, 
C gs = 6 pF, C gd = 2 pF, r ds = 70 kQ y R d = 10 kQ. 

Solution 

Primero determinamos la capacidad Miller C M 

C M = C gd [ 1 + gJrtoWRj] = (2 X 10- 12 )[1 + (3)(¥)] * 54 pF 

Se observa que la capacidad Miller no es del todo despreciable cuando se utiliza un 
JFET. El producto GBW es, por (9.6-5), 


GBW = 


Srr 


3 x 10“ 3 


2n(C gs + C M ) 2tc(60 x 10 “ 12 ) 


8 MHz 


Cuando comparamos este ejemplo con el Ejemplo 9.6-1 se ve que el transistor tiene 
un producto GBW mucho mayor. La diferencia se debe a que g m es mucho mayor en 
el transistor. 


- EJEMPLO 9.6-3 - 

Se utiliza un MOSFET en lugar del JFET en el ejemplo precedente. Los parametros 
del FET son g m = 2,5 mS, C gs = 6 pF, C gd = 0,6 pF y r ds = 60 kQ, R d = 10 kQ, lo 
mismo que en el Ejemplo 9.6-2. Hallar el producto GBW. 

Solution 

La capacidad Miller es ahora 

= C*[ 1 + gJrtoWRJ] = (0,6 x 1Q- 12 )[1 + (2,5)(^)] « 14 pF 


El producto GBW (9.6-5) es, pues. 


GBW = 


2,5 x 10" 3 
2n(C gs + C M ) ~ 27t(20 x 10‘ 12 ) 


20 MHz 


Se observa que, aunque el producto GBW del MOSFET es apreciablemente mayor 
que el del JFET, todavia es mucho menor que el producto GBW del BJT. 
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9.6-2- Product© gananc§a°aneH© de banda de un amplifieador 
slntonizad© 

El producto GBW del amplificador sintonizado de una etapa descrito en la Section 9.5-1 
se puede hallar por combination de (9.5-8) y (9.5-10) 


GBW 


I^JBW 


Srn 

2nC 


(9.6-6) 


donde C esta dada por (9.5-2). 

Comparando (9.6-6) y (9.6-3) vemos que el producto GBW es el mismo que el de la 
etapa acoplada por RC y solo depende de la g m del transistor y de la capacidad total del 
circuito de entrada. Asi, la adicion de la bobina de sintonia de alto Q ha trasladado 
realmente la curva de respuesta en frecuencia del amplificador acoplado por RC (para la 
misma ganancia) a lo largo del eje de frecuencia sin reducir la anchura o extension de la 
curva medida en herzios. 


9.7. EL INTERRUPTOR CON TRANSISTOR 

Hasta ahora solo hemos considerado el funcionamiento lineal del transistor. En muchos 
sistemas electronicos se utilizan los transistores como interruptores controlados (vease 
Capitulo 12). Por ejemplo, un computador digital utilizara varios millares de interruptores 
con transistor. La velocidad con que operan los interruptores es de capital importancia. 
En esta section consideramos el tiempo de respuesta de un interruptor simple con transistor. 

Se puede hacer que el transistor funcione como interruptor disenando el circuito 
asociado de manera que el transistor este en corte o saturation. Cuando el transistor esta 
en corte no fluye corriente de colector y el interruptor esta abierto. Cuando el transistor 
esta en saturation fluye la maxima corriente de colector y el interruptor esta cerrado. El 
interruptor es controlado por la corriente aplicada a la base. Tal interruptor esta 
representado en la Figura 9.7-1. Su respuesta ante una tension de entrada con forma de 
onda de impulso v t esta representada en la Figura 9.7-2. 

Tiempo de puesta en conduction. Hay un retardo entre el Banco anterior o de ataque del 
impulso de tension de entrada y el instante en que la corriente de colector alcanza el 90 
por 100 de su valor maximo. Este tiempo es el de puesta en conduction, t on . Se le divide en 
dos intervalos de tiempo; el primero se denomina tiempo de retardo , t d , y el segundo se 
denomina tiempo de subida, t r . 



Figura 9.7-1. El interruptor con transistor. 
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FBgura 9.7-2. Respuesta de 
un interruptor con transistor a un 
impulso de tension. 


Tiempo de retardo. El tiempo de retardo es el necesario para que la corriente de colector 
aumente hasta 0,1 I c , sa t- Otra manera de describir t d es hacer notar que es aproximadamente 
igual al tiempo necesario para que la tension base-emisor (diodo) aumente desde — V { 
hasta aproximadamente +0,7 V. 

Tiempo de subida. El tiempo de subida es el tiempo necesario para que la corriente de 
colector aumente desde 0,1/ Csal hasta 0,9/ c , sat . Durante este intervalo el transistor esta 
funcionado en la region activa normal. 

Tiempo de corte. El tiempo necesario para que la corriente de colector disminuya desde 
^c, sat hasta 0,l/ c , sat cuando v t disminuye (Fig. 9.7-2) se denomina tiempo de corte , t o{{ . El 
tiempo de corte es la suma del tiempo de almacenamiento , t s , y el tiempo de caida , t fi como 
muestra la Figura 9.7-2. 

Tiempo de almacenamiento. El tiempo de almacenamiento es el tiempo transcurrido 
desde el flanco de bajada del impulso de entrada (t = T) hasta el punto en que i c 
comienza justamente a disminuir hacia cero. 

Tiempo de caida. El tiempo de caida t f es el tiempo que tarda la corriente de colector en 
disminuir desde / CiSal hasta 0,1/ Csat . 

Los calculos del tiempo de retardo, tiempo de subida, tiempo de caida y tiempo de 
almacenamiento implican varias aproximaciones y generalmente dan por resultado valores 
que difieren apreciablemente de los publicados por los fabricantes. Ademas, la mayoria de 
interruptores con transistor o puertas hoy dia en uso son circuitos integrados que contienen 
muchos transistores que no admiten un analilsis simple. Por tanto, el lector debera 
consultar los catalogos de los fabricantes para estos tiempos de respuesta. 

Tiempo de retardo de propagacion. El tiempo que tarda un interruptor con transistor en 
responder a una serial de entrada es lo que se llama tiempo de retardo de propagacion , t pd . 
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Este tiempo se define usualmente como el tiempo transcurrido entre los puntos medios de 
la tension de transicion de la serial de entrada y la tension de transicion de la serial de 
salida, como muestra la Figura 9.7-3. 

El retardo de propagacion cuando la salida del interruptor disminuye desde el estado 
alto hasta el estado bajo se representa por ( pdtH L o ( pd -. Analogamente el retardo de 
propagacicn cuando la salida del interruptor aumenta desde el estado bajo hasta el estado 
alto se designa por t pd%U{ o t pd + . Habitualmente t pd+ es mayor que ( pd - a causa de la 
inevitable capacidad en la salida del interruptor. Cuando la salida disminuye, la capacidad 
se descarga a traves del transistor (vease Fig. 9.7-1), que actua como baja impedancia; en 
cambio, cuando la salida aumenta, el condensador se carga a traves de la carga, que tiene 
una impedancia mucho mas alta y, por tanto, el tiempo de carga es mas largo. Si se emplea 
una salida de simetria complementaria, los tiempos de retardo de propagacion son, 
naturalmente, comparables. 




506 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


Solucidn 

El retardo en la propagation entre la entrada y la tension v 19 T pdu es de 6 /is, 
mientras que el retardo de propagation entre la entrada y la tension v 2i T pdl , es de 
2 pis. Como el pulso de entrada es solamente de 2 pis, v 1 y v 2 no seran simultaneamente 
positivas. De este modo no se generara ningun pulso en la salida. Este resultado se 
ilustra en la Figura 9.7-5 en orden a asegurar un solapamiento entre v 1 y v 2 de al 
menos 1 pis. 

Toi — T D2 ^ \ pis 

Pero T D i = 6 t pd y T D2 = 2 t pd . Por tanto, 

4 t pd < 1 pis 

y 

t pd < 250 ns 


Pulso de entrada 


Tension V 


Tension V? 




t , s 


■ r, j 




0 2 4 6 8 

Figura 9.7-5. Formas de onda del pulso. 
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9.1-1. (a) Dibujar el circuito para pequena serial de la Figura P9.1-1. 



h (e = so Figura P9.-M. 

(b) Hallar la funcion de transferencia A x — / L (.v)// f (j). Sugerencia: Reflejar en la base el 
circuito de emisor. 

(c) Trazar el grafico asintotico de magnitudes para A v 

9.1-2. (a) En la Figura P9.1-2 hallar R l y R 2 para la maxima excursion simetrica (recordar que 
para una buena estabilidad de c.c. h fe < R b < h ff! R e . Suponer h fe = 50. 
f^>) Determinar C € de manera que la frecuencia de corte inferior este en co = 10 rad/s. 



Figura P9.1-2. 


9.1- 3. Representar la magnitud asintotica y la fase para la funcion de transferencia 

= 4 (scp + 10)(J + 300 )(5 + 4000) 

Is + 2 )(s + 12)(j + 2000) 

Usar papel semilogaritmico y representar las asintotas de (a ganancia en decibelios y la fase 0 
en grados en funcion de cu en radianes por segundo. Representar en la misma hoja las 
caracteristicas reales. 

9.1- 4. En la Figura 9.1-8 se dan r { — 50 kQ, R b = 500 kQ, R e = 100 Q y R c = 1 kQ, h fe — 100, 

h ie = 1 kQ. 

{a) Hallar C cl de manera que la frecuencia de corte inferior sea / = 10 Hz. 

(/?) Representar iji i (grafico asintotico). 

(c) Representar la fase de iji t . 

9.1- 5. En la Figura P9.1-5 hallar la funcion de transferencia vji { . Representar la magnitud asintotica 

y la fase, h fe = 50, h ie = 500 Q. 
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Figura P9.1-5. 


9.1-6. En la Figura P9.1-6 hallar C cl 
a) = 5 rad/s. 


de manera que la frecuencia de corte inferior este en 



9.1-7. En la Figura P9.1-7 hallar C e y C c2 (a) de manera que tenga un doble polo en 10 rad/s, y 
(b) de manera que la frecuencia de corte inferior este en 10 rad/s. 

(c) Representar la magnitud asintotica de para (a) y (b). 



Figura P9.1-7. 
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9.1-8. Representar |/ L /t t .| y hallar la frecuencia de corte inferior para el circuito de la Figura P9.1-8. 



h* = i kfl Figura P9.1-8. 

9.1-9. Repetir el Problema 9.1-8 para el circuito de la Figura P9.1-9. 



— Figura P9.1-9. 

9.1-10. Hallar / L //,| y comentar el efecto de dividir la resistencia de emisor en la Figura P9.1-10. 
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9.1-1 L Para el circuito de la Figura P9.1-8 utilizar la tecnica de la Section 9.1-5 para hallar nuevos 
valores de C cU C c2 y C e para que f L ^ 10 Hz. 

9.2-1. Dibujar el circuito equivalente en pequena serial para la Figura 9.2-la y comprobar (9.2-1) y 
(9.2-2). 


9.2- 2. En Figura 9.2-la suponer que C 5 -► oo y C cX -> oo. 

(a) Demostrar que la frecuencia angular de 3 dB viene dada por 

1 

L C c1 (R L + 

(b) Utilizar los valores del Ejemplo 9.2-1 y calcular C c2 de manera que^ ^ 10 Hz. iQut se 
puede concluir acerca del tamano del condensador de acoplo comparado con el tamano 
del condensador de desacoplo? 

9.2- 3. En la Figura 9.2-la suponer que C 5 esta abierto y C c i -► oo. 

(a) Demostrar que la frecuencia angular de 3 dB viene dada por 

1 

WL = C e2 [* L + (R d \\r d5 + [fi + 1)/?,)] 

(b) Utilizar los valores del Ejemplo 9.2-1 y calcular C c2 para que ^ 10 Hz. Comparar con 
C s en el Ejemplo 9.2-1. 

9.2- 4. En la Figura 9.2-la suponer que C s -► 0 y calcular vjv r Representar la magnitud asintotica 

suponiendo qiie primero ocurre la frecuencia de corte debida a C cl . 

9.2- 5. Seleccionar los condensadores de acoplo y desacoplo para el amplificador disenado en el 

Problema 6.8-3 de manera que la frecuencia de corte inferior sea mas baja que 5 Hz. Utilizar 
la tecnica de la Section 9.1-5; es decir, elegir primero C s y luego calcular C cl y C c2 suponiendo 
que C s este abierto para obtener frecuencias de corte mucho mas bajas. 

9.2- 6. (a) Hallar A v = vjv i en la Figura P9.2-6. 

(b) Hallar A v si el condensador de desacoplo de fuente esta conectado en paralelo con ambas 
resistencias de 250 Q. Comparar con la parte (a). 



r* = 5 kn 
S» = 5raS 


Figura P9.2-6. 
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9.3-1. Las mediciones indican que el amplificador de la Figura P9.3-1 tiene una ganancia en el 
centro de la banda iji t de 32 dB, una frecuencia de corte superior de 800 kHz y una corriente 
de emisor en reposo de 2 mA. Suponiendo tambien r bb ■ ~ C b - c ~ 0, hallar h fe , r b - e y C b > e . 

9 Lee 
1 kO S| i L 

<1 kfi J=r 


Figura P9.3-1. 

9.3- 2. En la Figura 9.3-6 sean r. = R 2 = 10 kO, R v = R c = R L = 1 kH, R e — 100 Q. y 

C c i = C e ^ C c2 = 20 fjF. El transistor esta caracterizado por co T = 10 9 rad/s. h fe = 100, 
C b ' C = 5 pF, r bb > = 0 e / EQ = 10 mA. Hallar y representar |i L /i f |. ^,Cual es la frecuencia de 
corte superior? 

9.3- 3. Repetir el Problema 9.3-2 si C b c = 2 pF, h Je = 20 e / EQ = 1 mA. 

9.3- 4. Disenar un amplificador de una sola etapa utilizando un transistor que tenga f T = 700 MHz, 

hfe ~ 10 y C fc ' e = 2,5 pF. La ganancia en el centro de la banda ha de ser 14 dB y la 
frecuencia de corte superior debe ser todo lo alta posible. La fuente de senal tiene una 
resistencia interna de 1 kO y la resistencia de carga es 50 Q. La maxima excursion de la 
corriente de carga necesaria es ± 1 mA. Especificar todas las resistencias y hallar la frecuencia 
de corte superior. 

9.3- 5. Comprobar (9.3-21a) y (9.3-216). 

9.3- 6. Comprobar (9.3-22a). 

9.3- 7. ( a ) Comprobar (9.3-23). 

( b ) Utilizar los valores del Ejemplo 9.3-3 en (9.3-23) para hallar la frecuencia de corte 
superior y compararla. 

(c) Comprobar el resultado cuando C b - c = 2 pF. 

9.3- 8. Para el transistor representado en la Figura P9.3-8, o T = 10 9 rad/s, C b > c — 6 pF, r w ~ 0, 

/ EQ = 1 mA y h fe ~ 20. Hallar y representar la magnitud de vjv^ ^Cual es la frecuencia de 
corte superior? 




Figura P9.3-8. 
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9.3-9. Para el transistor representado en la Figura P9.3-9, r bb - = 20 Q, r be = 1 kQ, C We = 1000 pF, 
C b > c = 10 pF y = 0,05 S. Hallar y representar la caracteristica asintotica tension-ganancia 
para todas las frecuencias. 



Figura P9.3-9. 


9 . 3 - 10 . El amplificador en configuracion en base comun de la Figura 6.3-16 debe ser analizado. 

(а) Dibujar el circuito en pequena serial utilizando el modelo hibrido en pi de la Figu¬ 
ra 9.3-5. 

(б) Siendo r w = 0 demostrar que el circuito se puede dibujar como en la Figura P9.3-10. 




Figura P9.3-10. 


9 . 3 - 11 . Utilizar los resultados del Problema 9.3-10 y los valores del transistor del Problema 9.3-9. 

Si r,* = R l = l kQ, representar la magnitud asintotica de ijv { e indicar la frecuencia de 
corte. 

9.3- 12. Este problema determina la respuesta en alta frecuencia del amplificador diferencial de la 

Figura 7.3-1. Como en esta configuracion la RRMC es alta, podemos despreciar el circuito 
de modo comun y utilizar el circuito de modo diferencial. El analisis es entonces exactamente 
el mismo que el de la Section 9.3-2. Utilizar el modelo hibrido en pi de la Figura 9.3-5 con 

r bb’ = 0. 

(а) Calcular v oi /{v l — v z ) y representar la magnitud asintotica indicando la frecuencia de corte. 

(б) Repetir la parte (a) para v o 2 I(v ]l - v 2 ). 

9 . 4 - 1 . El JFET 2N4223 (vease apendice para las especificaciones) se utiliza en el circuito de la 
Figura 9.4-1 con R d — 10 kQ. 

(а) Dibujar el circuito equivalente de alta frecuencia, incluyendo el efecto Miller. 

(б) Hallar la frecuencia de corte superior si r. = 50 Q. 

(c) Repetir la parte ( b ) siendo r t = 10 kQ. 
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9 . 4 - 2. En el circuito de la Figura 9.4-1 se debe utilizar el JFET 2N4223. La fuente de serial tiene 

una impedancia de 600 (ly la carga consiste en una resistencia de 50 kD en paralelo con 
20 pF. Disenar la etapa de manera que A vm ^ 20 dB y f h ^ 50 kHz. 

9 . 4 - 3. (a) Demostrar que para la Figura 9.4-9 si g m R s $> 1 

K = _ 1 + sC gs /g m ___ 

V i 1 + S lCg>lRi + R s )/Sm^s + CgjRJ + S 2 Cg S R i C g Jg m 

(b) Si R s > R iy simplificar el resultado de la parte (a) y comprobar (9.4-9). 

(c) Si C gd -> 0, comprobar (9.4-7). 

9 . 4 - 4 . Comprobar el resultado del Ejemplo 9.4-2. 

9 . 4 - 5 . Para el seguidor de fuente de la Figura P9.4-5 representar la ganancia de tension asintotica 

para todas las frecuencias. 



Figura P9.4-5. 


9.5-1. Demostrar que la frecuencia central del circuito sintonizado de la Figura P9.5-1 es \/^JLC y 
que el ancho de banda de 3 dB es l/lnRC, comprobando, por tanto, (9.5-10). 

-o 

+ 


Figura P9.5-1. 



9.5-2. Hallar la frecuencia resonante co 0 y el ancho de banda del circuito sintonizado de la Figura 
P9.5-2. Comprobar los resultados obtenidos con los del Problema 9.5-1, donde 




Figura P9.5-2. 
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9.5-3. En la Figura P9.5-3 esta representado un amplificador sintonizado. 
(o) Hallar L de manera que el circuito resuene en 30 MHz. 

(b) ^Cual es el ancho de banda del amplificador? 

(c) Calcular la ganancia de corriente. 



9.5-4. Disenar el amplificador de sintonia unica de manera que tenga una ganancia de corriente de 
10 dB en 40 MHz. El ancho de banda debe ser 1 MHz. La impedancia de fuente es 1 kQ y la 
impedancia de carga es 1 k£X Se dispone de una fuente de alimentation de 10 V. Suponer que 
el Q de la bobina utilizada es 50. 

(а) Utilizar un solo transistor. Seleccionarlo por un catalogo de transistores. Observar que f T 
debe exceder del producto GBW del amplificador. ^Por que? 

(б) Determinar los parametros pertinentes del transistor. 

(c) Calcular L. 

(d) Comprobar el diseno hallando la ganancia de corriente. 


9.5- 5. Disenar un filtro de paso de banda como el de la Figura P8.4-126 de manera que la 

frecuencia central sea 160 Hz y el ancho de banda de 3 dB sea 16 Hz. Los condensadores 
elegidos deben tener una capacidad menor de 0,1 fiF. 

9.5- 6. El transformador de la Figura P9.5-6*7 se caracteriza per 


y 


E v = sLJ i — sMI 2 
E 2 = sMI l - sL 2 I 2 


donde M = kjL y L 2 es la inductancia mutua entre el primario L y y el secundario L 2 y k es 
el coeficiente de acoplamiento. 

(a) Demostrar, mediante las ecuaciones anteriores, el resultado del circuito equivalente de la 
Figura P9.5-66. 

(b) Si el acoplamiento es fuerte, por lo que k = 1, hallar el circuito equivalente. 
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o 

+ 



o 


M = kjL,L r 



o 

+ 


■o 


(a) 

kjLr.jL, 



Transformador 

ideal 


■o 

+ 


v 


2 


-O 


(b) 


Flgura P9.5-6. 


5-7. El aatotransformador representado en la Figura P9.5-7 tiene ecuaciones analogas a las del 
Problema 9.5-6. 



Flgura P9.5-7. 


(a) Demostrar que las ecuaciones del autotransformador son 

E , = s(L x + L y + 1M)I X - s(M + L,)/ 2 
E 2 = s(M + L y )I x - sL y I 2 


donde M esta definida como inductancia mutua entre la mitad superior del transformador 
L x y el secundario L y y M = k^JL x L y . 
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(6) Obtener un circuito equivalente para el autotransformador analogo al de la Figura 
P9.5-66 mediante la definition de una inductancia mutua artificial M a de manera que 
M„ = M + L y = k aS f(L x + L y + 2 M)L 2 . 

(c) Si el acoplamiento es fuerte, de manera que k = 1, demostrar que k a = 1 y probar que el 
autotransformador puede ser representado por el modelo de una bobina L! en paralelo 
con un transformador ideal, como muestra la Figura 9.5-66, donde 


V = (JT X + JT y f y ^ 

n i 



+ n/^, 
& 


9 . 5 - 8. Comprobar (9.5-12). 

9 . 5 - 9 . En la Figura 9.5-4 r i = 47 kQ, R b = 10 kO, R c = R L — 2 kD y el autotransformador esta 

definido por L = 10 con n 2 / n i — 10. El transistor esta polarizado en 7^ — 5 mA y tiene 
r b w = 0, h fe = 100, CV* = 100 pF y CV c = 2 pF. 

(а) Calcular la funcion de transferencia iji t . 

(б) Elegir C' para que el circuito resuene en 10 MHz. 

(c) Determinar el ancho de banda de 3 dB utilizando el resultado de la parte (6). 

9 . 5 - 10 . En la Figura 9.5-6 sean r { = R L = 50 Q, C f = 4 pF, L c = 2 ^H, 4 /« 2 = a = 0,1 y 

2bobma = a) 0 L/r c = 200. El transistor tiene los parametros = 50 Q, g m = 0,1 S, 
CV € = 6 pF, C b < c = 2 pF y r w = 0. 

(a) Determinar L\ L b ., L c y C c de manera que el circuito resuene en 80 MHz. 

( b ) ^Cual es el ancho de banda del circuito? 

9 . 5 - 11 . Verificar (9.5-18) y (9.5-19). 

9 . 5 - 12 . Verificar (9.5-21). 

9 . 5 - 13 . Verificar (9.5-236). 

9 . 5 - 14 . El amplificador sintonizado sincronamente de la Figura P9.5-14 esta disenado de manera 

que resuene a 100 kHz y tenga un ancho de banda de 2 kHz. 

(а) Hallar C i3 L l , C 2 , L 2 y 

(б) Calcular la ganancia vji f . 



9.6-1. Para los transistores representados en la Figura P9.6-1, r b > e = 1 kQ, C be = 1000 pF, 
C bc = 10 pF y g m = 0,05 S. Determinar el producto GBW de cada configuration. 
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9.6- 2. Un amplificador FET de una sola etapa utiliza un JFET de baja frecuencia que tiene los 

parametros g m = 3 mS, r ds = 50 kH, R d — 10 kQ, R g = 500 kQ, C gs = 30 pF y C gd = 5 pF. 
Hallar el producto GBW. Suponer R L = r ( . = 10 kQ. 

9 . 6 - 3. Repetir el Problema 9.6-2 utilizando un MOSFET con g m = 2,5 mS, C gs = 30 pF, 

r d5 = 60 kQ y C gd = 1,6 pF. Se supone que todas las demas resistencias tienen los mismos 
valores. 

9 . 6 - 4. Considerar un montaje de n etapas en cascada en configuration en emisor comun ideales e 

identicas en que r b > b = C b - c = 0. Cada etapa esta caracterizada por una funcion de 
transferencia identica a (9.3-16) con C M = 0 y frecuencia de corte f h dada por (9.3-176). 
Hallar el ancho de banda de 3 dB total del montaje en cascada f n en funcion de n y tabular 
para n — 1, 2, 3; 4 y 5. (Esta es una estimation extremadamente optimista, ya que tomamos 

Q, = o.) 

9.6- 5. Hay que disenar un amplificador para una ganancia de corriente en frecuencias medias de 

80 dB y una frecuencia de corte de 350 kHz. Se utilizaran transistores que tengan h fe = 120 
y f T = 90 MHz. Despreciando el efecto Miller y suponiendo etapas identicas, hallar el 
numero de etapas necesarias y la ganancia por etapa en frecuencias medias. 

9 . 6 - 6 . En el Problema 9.6-4 se puede obtener una mejor estimation del ancho de banda para el 

montaje en cascada de n etapas identicas si se incluye el efecto Miller en (9.3-16) y (9.3-176). 
Repetir el Problema 9.6-5 incluyendo los efectos de C M . (En este analisis aun se desprecia la 
capacidad Miller de carga de la etapa precedente. Este caso se trata con mas detalle en el 
Capitulo 13 de la Referencia 3.) 



^ CAPITULO 

Realimentacion, compensation 
en frecuenda de los 
amplificadores operadonales 

y osdladores 



INTRODUCCION 


De lo expuesto en los Capitulos 7 y 8 se deduce que la idea de realimentacion es de 
importancia capital en la teoria de los amplificadores operacionales lineales y no lineales. 
En aquellos capitulos fueron de maxima importancia las caracteristicas de salida-entrada 
de los circuitos, pero se omitieron los efectos de la realimentacion. En este capitulo la 
realimentacion es el tema principal y estudiaremos sus efectos sobre la estabilidad de los 
circuitos operacionales y el diseno de osdladores. 


10.1. CONCEPTOS BASICOS DE LA REALIMENTACION 


Hay muchos tipos diferentes de circuitos realimentados. La mayoria de los que actualmente 
se utilizan se clasifican en dos categorias. Consideramos primero la configuracion inversora 
estandar o normalizada de la Figura 8.1-2, repetida en la Figura 10.1-la. En este circuito 
se obtiene realimentacion negativa conectando la resistencia R f entre la salida y la 
entrada. La comparacion real de la salida y la entrada tiene lugar combinando las 
corrientes i x e i 2 en el nudo de entrada del amplificador, por lo que se llama diferenciacion 
de corriente . Para facilitar el analisis de este tipo de circuito se puede sustituir la resistencia 
de realimentacion por el circuito equivalente representado en la Figura 10.1-16. Si la red 
de realimentacion es mas complicada que la de la Figura 10.1-la, se utiliza el circuito 
equivalente de la Figura 10.Me porque cualquier circuito lineal se puede poner en esta 
forma. Finalmente, se observa que el efecto de la fuente K 2 v d es despreciable en la mayoria 
de las aplicaciones (en la Figura 10.1-la, K 2 v d = v d » 0, ya que la entrada del operacional 
es un cortocircuito virtual) por lo que se omite en el circuito final de la Figura 10.1-2. Este 


519 


C1RCU1T0S ELECTRONICOS 



i-1 




Figura 10.1-1. Circuitos de realimentacion: (a) configuration inversora; ( b ) circuito equivalente 
de la red de realimentacion; (c) circuito equivalente general. 
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circuito es un ejemplo de amplificador diferenciador de corriente con realimentacion negativa , 
que comprende conceptualmente tres secciones: 

1. Un amplificador al que se aplica la realimentacion (un operacional en circuito 
integrado). 

2. Una red de realimentacion que puede contener desde una sola resistencia hasta un 
circuito con elementos no lineales. 

3. Un circuito diferenciador (o sumador) en que la salida se compara con la entrada (esta 
comparacion es la esencia de la realimentacion). 


Diferenciador de tensidn 

El circuito de la Figura 10.1-3 difiere del de la Figura 10.1-2 en que la salida de la red de 
realimentacion esta en serie con la resistencia de entrada del amplificador R t en la Figura 
10.1-3 mientras esta en paralelo con R t en la Figura 10.1-2. La realimentacion ilustrada 
en la Figura 10.1-3 es representativa de realimentacion negativa con diferenciacidn de 
tension ; este circuito se utiliza en el amplificador no inversor de la Figura 8.2-1. Aqui la 
comparacion de la salida y la entrada se realiza por medio de la adicion de las tensiones 
Kv l y v t en serie. 
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10.1-1. canancia de un amplificador reallmentado 

Diferenciacion de corriente 


Para calcular la ganancia de tension del amplificador de la Figura 10.1-2 empezamos 
expresando las corrientes existentes en el nudo de entrada del amplificador en la forma 


y, por tanto, 


Vi + Vd 


h = 




h = i, 


Vj + Vj , Vj + Kv l 


R. 


+ 


R, 


R, 


( 10 . 1 - 1 ) 


( 10 . 1 - 2 ) 


Despejando v d de (10.1-2), para lo que se supone R. R s o Rj y R,j P R g de modo que 
v L x A d v d , hallamos, despues de algunas transformaciones, que, 


WWI I*/) 

1 + (A d KIR f \R s \\R f ) 


(10.1-3a) 
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Figuta 10.1-4. Circuito utilizado para calcular la ganancia de lazo T y la ganancia sin 

realimentacion A a . 

Cuando el denominador es mucho mayor que la unidad 

^-(R s \\R f ) > 1 (10.1-3ft) 

(10.1-3a) se reduce a 


v 


L 


KR, 


(10.1-3c) 


que es independiente de la ganancia del amplificador A d . Para la configuration inversora 
estandar de la Figura 10.1-la tenemos K = 1, por lo que v L = — (Rj/R^Vi como era 
previsible [vease (8.1-26)]. 

El termino ( — A d K/R f ){R s || R f ) hallado en el denominador de (10.1-3) es lo que se 
llama ganancia de lazo T del amplificador. Esta ganancia se puede calcular directamente 
utilizando el circuito de la Figura 10.1-4, que diHere del de la Figura 10.1-2 en que la 
fuente de tension incluida en la red de realimentacion se designa por Kv' L en vez de Kv L . 
La ganancia de lazo se define como ganancia en el lazo del circuito con la tension de 
entrada igual a cero: 


v L 


v d i d v’ L 


Suponiendo nuevamente que R i $> R s o R f y R p > R 0 , tenemos 


T* AJi-Rj 
x - A d K 


K 


R< + Rf) \R. "f R; 


Rr 


R,. + R r Rr f 


(10.1 -4a) 


(10.1 -4ft) 
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El numerador de (10.1-3a) se denomina ganancia de lazo abierto o ganancia sin 
re alimentation A 0 . Esta ganancia se puede calcular utilizando el circuito de la Figura 
10.1-4 poniendo v' L = 0. Entonces 


A 


o 



V; 


A, 


~ R / 

R s + R f 



(10.1-5) 


Utilizando los resultados de (10.1-4/?) y (10.1-5) podemos reescribir (10.1-3) en la forma 


A* = 




( 10 . 1 - 6 ) 


Esta expresion da la ganancia total A r en funcion de Ja ganancia sin realimentacion A 0 y la 
ganancia de lazo T para el circuito de diferencia de corriente de la Figura 10.1-2. 


Diferenciacion de tension 


La ganancia del amplificador realimentado de la Figura 10.1-3 tambien se puede hallar 
utilizando (10.1-6). Para calcular A 0 y 7de este amplificador, primero cambiamos la fuente 
de tension de realimentacion Kv L por Kv L . Si suponemos que /?, > R s y R f y R (i > R 0 , la 
ganancia de lazo es 


T = - 


= Ik If* - A __ - A K 

' ^ Ad R; + R f + R* d 


— KR: 


= 0 V d V L 




La ganancia de lazo abierto A 0 es 


Vi 




A„ 


R; 


R; + R s + R f 

De aqui que la tension de salida sea, por (10.1-6) 

^ _ 

~~ 1 + A d K Vi 


(10.1-7) 


( 10 . 1 - 8 ) 


(10.1-9) 


El lector puede comprobar el resultado mediante el calculo directo utilizando la Figu¬ 
ra 10.1-3 (Prob. 10.1-1). 


10.1-2. La ganancia de lazo r 

Por (10.1-6) se ve que la ganancia de lazo regula la «cantidad» de realimentacion presente 
en un circuito. Cuando T = 0 (K ~ 0), no hay realimentacion. Cuando —T se hace muy 
grande comparado con la unidad, la ganancia del amplificador realimentado se aproxima 
a A v = v l Jv i - — {R f /KR S ) para el circuito de la Figura 10.1-2 y A v = \/K para el circuito 
de la Figura 10.1-3. En ambos casos la ganancia con realimentacion es aproximadamente 
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independiente de la ganancia del amplificador A d . En consecuencia, la ganancia con 
realimentacion es mas insensible a la temperatura del amplificador y a las variaciones de 
los parametros cuando la ganancia de lazo aumenta. Esta es una ventaja importante de la 
realimentacion. Ademas observamos que la realimentacion disminuye la ganancia desde el 
valor sin realimentacion A 0 hasta A 0 /( 1 — T). De aqui que, cuando —T aumenta la 
ganancia con realimentacion se reduce en el factor 1 — T. Estas ideas se consideran 
cualitativamente en las secciones siguientes. 


10.1-3. Amplificadores realimentados y la funcion de sensibilidad 


Practicamente los amplificadores realimentados se disenan de manera que la ganancia en 
lazo abierto A 0 sea extremadamente grande (40 a 120 dB o mas). La ganancia de lazo 
cerrado resultante es, entonces, principalmente una funcion de la red de realimentacion. La 
ganancia es casi totalmente independiente de las variaciones de h fe , la tension de 
alimentacion, de la temperatura, etc. 

Sensibilidad a las variaciones de ganancia. Una medida cuantitativa de la efectividad de Ja 
realimentacion haciendo que A v sea independiente de la ganancia del amplificador en lazo 
abierto A 0 es la funcion de sensibilidad S definida por 


5 


A u 

A 0 


dAJA v _ A 0 dA v 
dAJA 0 A v dA 0 


( 10 . 1 - 10 ) 


La sensibilidad de A v con respecto a las variaciones de A 0 es la razon de la variacion 
fraccionaria (o porcentaje) de A v a la variacion fraccionaria (o porcentaje) de A 0 . Evidente- 
mente sera deseable obtener la sensibilidad cero, a causa de que esto significa que las 
variaciones de la ganancia en lazo abierto A 0 no seran causa de la variacion de la ganancia 
con realimentacion A v . 

Podemos calcular Sa u del amplificador basico realimentado de la Figura 10.LI por 
diferenciacion de (10.1-6). Esto da, 


dA, = _1_ A^__ d{ 1 - T) 

dA 0 1 - T (1 - Tf dA 0 


(lO.l-lla) 


En la mayoria de los casos T es directamente proporcional a A 0 por lo que. 


( 10 . 1 - 11 />) 
(10.1-1 lc) 

Sustituyendo (10.1-6) y (10.1-1 lc) en (10.1-10) se tiene 



De donde, 


jl - T) _ _ 

0 dA n 1 


1 


dA„ 


dA 0 (1 - TY 


1 


T 


( 10 . 1 - 12 ) 
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La Ecuacion (10.1-12) significa que si — T > 1, una variacion del 10 por 100 en la 
ganancia de tension directa A 0 debida a la sustitucion o cambio de transistor, cambios de 
temperatura, etc., aparecera como una variacion de la ganancia total A v de aproximada- 
mente igual a 10/T por 100. Se pueden utilizar las Ecuaciones (10.1-12) y (10.1-6) para 
establecer las cifras preliminares de diseno, como muestra el ejemplo siguiente. 


EJEMPL0 10.1*1 


Hay que disenar un amplificador realimentado para que tenga una ganancia total A v 
de 40 dB y una sensibilidad del 5 por 100 a las variaciones de la ganancia interna del 
amplificador. Hallar la ganancia de lazo y la ganancia de lazo abierto necesarias. 

Solucidn 


Por (10.1-6) 


A„ = 


A n 


1 - T -r 


= 100 = 40 dB 


Por (10.1-12) 


VA v 


-T 


= 0,05 


por lo que 

y 


171 

A„ 


20 = 26 dB 

(20)(100) = 2000 = 66 dB 


Asi, con el fin de obtener una ganancia total de 100 (40 dB) debemos comenzar con 
un amplificador que tenga una ganancia de 2000 (66 dB). Este sacrificio de la 
ganancia ha redundado en un grado considerable de estabilidad. 


10.2. RESPUESTA EN FRECUENCIA DE UN AMPLIFICADOR REALIMENTADO 


En la section anterior hemos supuesto que A 0 y T eran independientes de la frecuencia. 
Tambien hemos supuesto que se empleaba realimentacion negativa, por lo que T era un 
numero negativo y 1 — T era siempre un numero positivo. La respuesta de un amplificador 
real depende, naturalmente, de la frecuencia, por lo que aunque T pueda ser un numero 
negativo a frecuencias bajas, su fase generalmente aumenta a frecuencias altas. Supongamos 
que en alguna frecuencia co 0 la magnitud de T es la unidad y la variacion de fase puede ser 
In radianes. Entonces en co 0 , T{ co 0 ) = + 1 y 
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iQue significa este resultado en terminos del sistema fisico? Veamos lo que ocurre 
cualitativamente cuando T se aproxima a +1. Evidentemente, A v aumenta. Asi, si v t 
disminuye continuamente para que v L se mantenga en un nivel fijo, cuando T se aproxima 
a +1, en el limite hallamos que no se requiere serial alguna para obtener una salida 
cuando T — + 1. Cuando esto ocurre se dice que el amplificador es inestable y puede 
producir oscilaciones sin excitation externa alguna. 

Como veremos, no es necesario que T sea exactamente 1/(F 6 1 /360° para que ocurra 
la inestabilidad. Cuando es activado un amplificador, la ganancia de lazo aumentara desde 
cero hasta su valor nominal en el tiempo que transcurre hasta que el amplificador alcanza 
las condiciones de permanente. Si durante el transitorio, la fase de T es 0° 6 360° y la 
magnitud de la ganancia del bucle sube por encima de la unidad, el amplificador 
realimentado entrara en oscilacion. 

Otra manera de definir la estabilidad es hacerlo en funcion de la respuesta transitoria 
del amplificador. Asi, un amplificador es estable si su respuesta a los impulsos no 
contiene modos de oscilacion fibre que persistan o aumenten indefinidamente con el 
tiempo 1 . En terminos de la transformada de Laplace, una definition equivalente es que 
la funcion de transferencia A v (s) no debe tener polos en la mitad de la derecha del piano 
s = o + jco, o en el eje imaginario, a causa de que tales polos tienen a ^ 0 y por eso 
tienden a que los terminos persistan o aumenten indefinidamente en la respuesta 
transitoria. 

Uno de los tributos que habra que pagar por las ventajas de la realimentacion es la 
necesidad de afrontar el problema de la estabilidad que acabamos de describir. En este 
capitulo estudiaremos los metodos de predecir y evitar la inestabilidad en alta frecuencia. 
En la Seccion 10.7 estudiaremos los osciladores en que se provoca intencionadamente la 
inestabilidad en el circuito. 


10.2-1. Audi® tie banda y product® ganarsefa-asieb® tie barada 

A fin de determinar la respuesta en frecuencia de un amplificador realimentado tipico 
consideremos ahora el circuito de la Figura 10.1-2. 

En la Seccion 10.1 hemos visto que la ganancia total de tension de este circuito podria 
ser descrita en la forma 


a. = Y^hr (10 - 2 - 1) 

donde A 0 y T se suponia que eran constantes. Ahora eliminamos este supuesto, por lo que 
A 0 y T seran, en general, funciones de la frecuencia compleja s . 

Amplificador de un solo polo. Supongamos que la ganancia del amplificador A d tiene un 
solo polo real negativo en s — - co v por lo que 

A dm 


A d (s) = 


1 + S/COy 


( 10 . 2 - 2 ) 
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donde A dm es la ganancia en frecuencias bajas. Si la red de realimentacion es independiente 
de la frecuencia, la ganancia de lazo T, (10.1-4/?) se puede escribir 


T 


A dm K{R s \\R } 
Rr 


1 

1 + s/( 0 1 


(10.2-3) 


Si definimos T m como magnitud de la ganancia de lazo en frecuencias inferiores a 
entonces, 


y 


T m = 


T = 


A dm K(R s \\R f ) 


R 


1 + s/co 1 


(10.2-4a) 


(10.2-4/?) 


Analogamente, hallamos que la ganancia de lazo abierto A 0 debe ser (10.1-5) 


1 + s/co l 


(10.2-Sa) 


donde A om , magnitud de la ganancia de lazo abierto en frecuencias bajas, es 

A dm (R s \\R f ) 


A nm = 


R, 


(10.2-5/?) 


Sustituyendo (10.2-4/?) y (10.2-5a) en (10.1-6) se tiene 

~AJ{\ + 


A= — = 


»« i + rj(i + 




l 


( 10 . 2 - 6 ) 


1 + T m VI + s/co.il + T m )j 
La Ecuacion (10.2-6) muestra que el amplificador realimentado tiene un polo en 

^ = - <0,(1 + rj (10.2.7a) 

y, por tanto, que la frecuencia de corte superior del amplificador con realimentacion es 


k = /i(l + TJ (10.2-7 b) 

Asi, la frecuencia de corte es aumentada por la ganancia de lazo, mientras la ganancia en 
frecuencias medias (10.2-6) se ve disminuida en la misma cantidad. 

El producto GBW es, pues, 


GBW = \AJJ = 0)| f h = A om f x 
es decir, una constante, independiente de la realimentacion. 


( 10 . 2 - 8 ) 
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Sin realimentacion, el polo (10.2-7a) esta en — co l . Cuando la cantidad de realimentacion 
es aumentada desde cero, el polo se desplaza alejandose en el semipiano de la izquierda a 
lo largo del eje real negativo, como muestra la Figura 10.2-la*. Esta curva, llamada lugar 
de las raices, muestra como varian los polos de la funcion de transferencia global en 
funcion de la variacion de un parametro (en este caso, la ganancia de lazo). La Figu¬ 
ra 10.2-1/? es un grafico de la ganancia en funcion de la frecuencia. 

Por (10.2-6) y por la Figura (10.2-1) se ve claramente que aqui no existe problema de 
estabilidad a causa de que el unico polo de A v (s) esta en el eje real negativo mientras que 
— Fes positivo. 


Amplificador de doble polo. Supongamos ahora un caso mas complicado, una funcion de 
ganancia de un amplificador con un par de polos reales coincidentes 


A d {s) = 


(1 + s/co,) 2 
Ahora (10.2-3) puede ser escrita en la forma 

A dm K(R s \\R r ) ( 1 ^ 


T = - 


R , 


1 + s/co 1 


(1 + s/co,) 2 


(10.2-9) 


(10.2-10a) 


Realimentacion 
en aumento 


—x- 

+ 7J 


-o?i 


(fl) 


jo 


0 


<7 



Figura 10.2-1. Caracteristica de un amplificador realimentado de un solo polo: (a) lugar 
geometrico del movimiento del polo; (Z>) ganancia en funcion de la frecuencia. 


* Observese que esto solo es cierto si T es un numero negativo. Si T fuese positivo, el polo se moveria en el 
semipiano de la derecha y el amplificador llegaria a ser inestable. 
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y (10.2-5a) se convierte en 


A„ = 


(1 + s/WiY 


(10.2-106) 


por lo que (10.2-1) sera 


AJs) = 


-AJ( 1 + s/coy 


— A„ 


1 + TJ{ 1 + s/co,) 2 1 + T m + 2 s/co l + s 2 /co 2 

Despues de algun calculo esto se puede poner en la forma normalizada 


( 10 . 2 - 11 ) 


donde 

y 


A v {s) = 


-A n 


1 


1 + T m \\ + 2 Cs/co n + s 2 /co 2 

= W \ + Tm 
1 


c = 


\/l + T~m 


(10.2-12) 
(10.2-13<a) 
(10.2-136) 


La ganancia de tension expresada en (10.2-12) demuestra que el sistema es de segundo 
orden, con polos en 


5 = - OJ n (C ± - 1) (10.2-14) 

Los polos de la funcion de transference global son negativos, reales y coincidentes cuando 
no hay realimentacion ( T m = 0 y ( = 1), pero llegan a ser complejos conjugados 
tanpronto como T m > 0. El lugar geometrico de estos polos cuando T m aumenta son 
simplemente dos lineas rectas verticales, como muestra la Figura 10.2-2^. 



Flgura 10,2-2. Caracteristicas del amplificador realimentado de dos polos: {a) lugar geometrico 
de las raices; ( b ) ganancia en funcion de la frecuencia. 
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Las respuestas asintotica y real en frecuencia con y sin realimentacion estan represen- 
tadas en la Figura 10.2-2/?. Puesto que los polos de A v (s) estan en el semipiano de la 
izquierda para todos los valores de realimentacion, estrictamente no hay problema de 
estabilidad. Sin embargo, cuando la realimentacion es grande, la respuesta en frecuencia 
presenta una cresta aguda. Esto conduce a oscilaciones amortiguadas en la respuesta del 
circuito, que suelen ser indeseables. La magnitud de la cresta depende de la relation de 
amortiguacion £ y aumenta con la realimentacion. La Figura 10.2-3 presenta graficos 
normalizados de la respuesta en frecuencia de la magnitud y la fase para varios valores 
de l. Los graficos se pueden interpretar en terminos del Q del circuito observando que 
Q = iC (Prob. 10.2-3). 

Las suposiciones de que el amplificador convencional tenia un solo polo o un doble 
polo y que la red de realimentacion no dependia de la frecuencia condujeron al resultado 
de que la ganancia global era estable con realimentacion. En la section siguiente con- 
sideraremos un ejemplo en que los polos se pueden desplazar en el semipiano de la 
derecha. 




Figura 10.2-3. Respuesta de un sistema de segundo orden. 
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10.3. EL PROBLEM A DE LA ESTABILIDAD: 
UN AMPLIFICADOR CON TRES POLOS 


Para explicar el problema de la estabilidad en un amplificador operacional consideremos 
que la funcion transferencia del amplificador tiene tres polos coincidentes: 


por lo que 

y 

luego 




1 dm 


T = - 


A = - 


Ms) = 


(1 + s/cojj 3 

T m 

(1 + s/i CO ,) 3 

A on, 

(1 + S/CO ,) 3 

— A nm 

_ om _ 

(1 + s/co + T m 


(10.3-1) 

(10.3-2) 

(10.3-3) 

(10.3-4) 


En este caso, el lugar geometrico de los polos de la funcion transferida global parte del 
triple polo en s = — co i cuando no hay realimentacion, es decir, T m = 0. Cuando se 
aumenta la realimentacion, un polo se mueve a la izquierda a lo largo del eje real negati- 
vo mientras los otros dos polos se mueven a lo largo de las lineas trazadas en las Figu- 
ras 10.3-la. Cuando T m - 8, los polos complejos estan en el eje jco en co = y/lco^ Asi, para 
— T m > 8, el amplificador es inestable. En la Figura 10.3-16 vemos que cuando T m 
aumenta, la ganancia con realimentacion A v disminuye en tanto co < co v Cuando T m se 
aproxima a 8 la respuesta en frecuencia de A v presenta crestas agudas a causa de la 
proximidad de los polos complejos del eje jco . 




Figura 10.3-1. Caracteristicas de un amplificador con tres polos: (a) lugar geometrico de las 
raices; (a) ganancia en funcion de la frecuencia. 
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Como el factor 1 -F T m determina la mejora de la sensibilidad y las otras ventajas de la 
realimentacion, no podemos hacer buen uso de la realimentacion en este circuito a no ser 
que podamos modificarlo para obtener un valor mayor que 8 para la magnitud de la 
ganancia de lazo T m . Afortunadamente, es relativamente facil modificar el amplificador 
basico de modo que se pueden obtener valores mayores de T m sin incurrir en oscilaciones. 

En las secciones que siguen presentamos metodos para analizar los amplificadores 
realimentados con la finalidad de determinar la estabilidad. Tambien presentamos metodos 
de diseno para asegurar la estabilidad dentro de margenes definidos de seguridad. 


10.4. CRITERIO NYQUIST DE ESTABILIDAD; DIAGRAMAS DE BODE 

En la seccion precedente hemos visto como se origina el problema de la estabilidad en los 
amplificadores realimentados cuando la ganancia de lazo tiene mas de dos polos reales. 
Los lugares geometricos de las raices ofrecen una vision grafica del efecto de realimentacion 
sobre los polos de la funcion de transferencia global. Un estudio completo de la tecnica del 
lugar de las raices rebasa el proposito de este texto. 

El criterio de Nyquist que estudiamos en esta seccion forma la base de un metodo para 
determinar si el amplificador es o no estable. Explicamos este metodo considerando la 
ecuacion basica de realimentacion 


AJLs) = 


A 0 (s) 

1 - T(s) 


(10.4-1) 


La ganancia del amplificador A v (s) se define como estable si no tiene polos con partes 
reales positivas o nulas. Asi, para determinar si un amplificador dado es estable o no 
solamente necesitamos determinar la ganancia de lazo y luego formar la funcion 
1 — T(s ), sacar factores comunes en el polinomio numerador* e inspeccionar las partes 
reales positivas o cero de las raices. Esta suele ser una tarea laboriosa que proporciona 
poca o ninguna informacion. Si examinamos mas detenidamente (10.4-1), deduciremos un 
metodo considerablemente mas sencillo y que tambien suministra informacion de diseno. 

En lo que sigue suponemos que zl^) y T(s) son funciones de transferencia estables. 
Con este supuesto la unica manera de que A v (s) tenga polos en la mitad de la derecha del 
piano 5 (RHP) es que el denominador 1 — T(s) tenga ceros en la RHP. Asi, nuestro 
problema consistira en investigar los ceros de 1 —* T(s). Esto equivale a hallar si hay 
valores de s con partes reales positivas o cero en que T(s) = 1. Para ello dibujamos el 
diagrama de Nyquist para la ganancia de lazo. Este diagrama es sencillamente un grafico 
polar de T(Ja)) para — oo < c o < oo. La Figura 10.4-16 es un diagrama tipico de T{joS) con 
tres polos identicos como en (10.3-2). 

En la referenda se demuestra que el diagrama de Nyquist representa la mitad de la 
derecha del piano s que aparece en la Figura 10.4-la en el interior del contorno del piano 
T (Fig. 10.4-16). Si hay ceros o polos de 1 — T(s) en el RHP, el contorno del piano T 
incluira el punto l[Cf\ que se denomina punto critico . El numero de veces que el contorno 
del piano T circunda este punto critico en el sentido de las agujas del reloj es igual al 
numero de ceros de 1 — TX?) con partes reales positivas. 


* El criterio Routh-Hurwitz 1 determina la estabilidad mediante los coeficientes de los polinomios sin 
necesidad de sacar factores comunes. 


CIRCUITOS ELECTRONICOS 


El contorno de la Figura 10.4-16 se aplica al amplificador descrito en la Figura 10.3-1, 
Como se muestra, no se circunda el punto critico; por eso el amplificador es estable. Sin 
embargo, el diagrama esta dibujado para T m < 8. Si T m = 8, el contorno pasara por el 
punto critico. Para T m > 8, el punto critico sera rodeado dos veces (una para el margen 
0 < co < oo y una para — oo < cu < 0) indicando la presencia de un par de ceros en la 
RHP de 1 — T(s) como extralimitado por el lugar geometrico de raices en la Figura 10.3-1 a. 

Ahora que hemos establecido la idea del punto critico en el piano T y observamos que 
no es necesario dibujar el diagrama de Nyquist para averiguar si el punto critico esta 
encerrado. Esto puede ser determinado por los diagramas de Bode de amplitud y fase de 
T(s) que contienen toda la information del diagrama de Nyquist. Los diagramas de Bode 
correspondientes al diagrama de Nyquist de la Figura 10.4-1 estan en la Figura 10.4-2. 




Figura 10.4-1. Diagrama de Nyquist: (a) contorno del piano s ; (6) contorno del piano T cuando 
T(s) tiene tres polos coincidentes y T m < oo. 


|T|dB 



-270 


Figura 10.4-2. Diagrama de Bode para 
un amplificador con tres polos. 
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Por comparacion de los diagramas de Bode* y el diagrama de Nyquist vemos que el 
criterio para la estabilidad es que T(co) corte al eje 0 dB (ganancia unidad) en una Irecuencia 
inferior a la necesaria para que el desplazamiento de fase alcance 180°. Si se satisface este 
criterio, el amplificador sera estable. Pero no tenemos un conocimiento real del grado de 
estabilidad, puesto que, en general, no conocemos la position de los polos de A v como en 
el analisis del lugar de las raices. Sabemos que cuando dichas frecuencias estan muy 
proximas, los polos de la funcion de transferencia global estan muy cerca del eje ja) y el 
amplificador esta en el umbral de la inestabilidad. 


10.5. REDES ESTABILIZADORAS 

En la seccion precedente hemos visto que un amplificador realimentado puede ser inestable 
si su ganancia de lazo T es demasiado grande y el numero de polos de la funcion de 
transferencia de ganancia directa es mayor que dos. Todos los operacionales tienen un 
numero de polos mucho mayor que dos en la ganancia directa. Cuando se utilizan con 
realimentacion, estos operacionales oscilan a no ser que esten compensados correctamente. 
Se pueden emplear varios esquemas de compensacion con la misma finalidad, que es 
conformar la caracteristica de respuesta ganancia de lazo-frecuencia para que la variacion 
de fase sea menor que 180° cuando la magnitud de la ganancia de lazo ha disminuido 
hasta la unidad. Es necesario un calculo meticuloso para garantizar que el amplificador 
sea estable, con un adecuado margen de estabilidad en el margen previsible de variacion 
de la h fe del transistor, temperatura, etc. 

En esta seccion estudiaremos la maxima realimentacion posi'ble que se puede utilizar 
con las diversas tecnicas existentes de compensacion. 


10.5-1. Ausencia de compensation en frecuentia 


Revisemos brevemente varios principios basicos. Para ello consideremos un ejemplo 
especifico, el de un operacional como el de la Figura 10.1-2 con ganancia de lazo abierto. 


An = 


- 10 4 


1 + 


2 tc x 10 6 


1 + 


2n\0 x 10< 


1 + 


2tt 30 x 10 6 


(10.5-1) 


En la Figura 10.5-1 estan los diagramas de Bode para (10.5-1). El amplificador sera 
inestable si se le utiliza en un circuito de realimentacion sin compensacion en que la 
magnitud de la ganancia de lazo es mayor que la unidad (0 dB), cuando la variacion de 
fase es 180°. Para asegurar la estabilidad, la realimentacion que se emplee debe reducir la 
magnitud de la ganancia de lazo T hasta un valor menor que la unidad cuando la fase 
sea 180°. 


* En el diagrama de Bode no esta incluido el signo negativo en por lo que, para obtener el diagrama de 
Nyquist, deben ser anadidos 180° a la variacion de fase indicada por la curva. 
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\A 0 l dB 



-/ MHz 


-/, MHz 


Figura 10.5 d 1. Diagrama de Bode para el amplificador descrito en la Ecuacion (10.5-1). 


Si se aplica suficiente realimentacion para hacer |!T| = 1 en 18.5 MHz (la fase de T en 
18,5 MHz es 180°; vease Fig. 10.1-5), se dice que el amplificador es marginalmente estable, 
ya que no hay margen de seguridad. Pero si se aplica suficiente realimentacion para que |7"| 
= 1 en una frecuencia menor que 18,5 MHz, la fase en \T\ = 1 es menor que 180°. La 
diferencia entre 180° y la fase real en |T| = 1 se denomina margen de fase . Los disenadores 
suelen emplear un valor de margen de fase de 45° como compromiso entre una respuesta 
transitoria aceptable y la estabilidad adecuada. Asi, utilizando este criterio en el ejemplo 
anterior, calcularemos la red de realimentacion para que |T| = 1 en <fi = 135°. En la curva 
de fase representada en la Figura 10.5-1 vemos que esto ocurre en aproximadamente 
8 MHz. La frecuencia en que |7"| = 1 se suele denominar frecuencia de cruce de ganancia. 

Si comparamos (10.1-46) y (10.1-5), hallamos que 

T{s) = (10.5-2) 

Kf/K s 

Resulta comodo definir un nuevo termino 
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que representa la cantidad de realimentacion del amplificador. Entonces 

ns) = pa 0 (s) 

y por (10.4-1) 

A * ] ~ 1 - PAM 

Si \T(s)\ > 1, la Ecuacion (10.5-46) se reduce a 

AM * - i 


(10.5-4o) 


(10.5-46) 


(10.5-4c) 


Para tener |i4 w (j)| > 1, se debe tener |jS| ^ 1. Asi, como siempre disenamos para que 
|i4 w (j)| > 1, siempre ocurrira que |T| < \A 0 \. 

Si el margen de fase ha de ser de 45°, debemos tener 


17X8 MHz)| = 1 = /?|A 0 (8 MHz)| « /?(936) 


Luego 


P ^ 936 — — 59 dB 

Consideramos ahora T. En bajas frecuencias 

10 4 

T = pA nm = — = 10,7 = 21 dB 

m < om qt/ 5 


(10.5-5) 

(10.5-6) 

(10.5-7) 


Si \T\ en bajas frecuencias excediese de 21 dB, el margen de fase disminuiria por debajo de 
45° y el amplificador llegaria a ser inestable. El grafico magnitud-frecuencia de T es 
identico al de \A a \, excepto que los valores de amplitud se han reducido 59 dB (para un 
margen de fase de 45°). 


Resumiendo 

Hemos averiguado que la magnitud de la realimentacion necesaria para obtener un 
margen de fase de 45° es 


p = 


i 


\A 0 (a> correspondiente a 135°)| 
y que la maxima ganancia de lazo del amplificador de (10.5-1) es por (10.5-7) 


(10.5-8) 


\TaJl = P\AJ = 


\A 0 (oj correspondiente a 135° 


(10.5-9) 
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En el ejemplo anterior observamos que en frecuencias bajas la ganancia de lazo 
cerrado A v es 

A 0 = = ] \ A -~Y= - 936 (= 59 dB ) OO-5-iO) 

Asi, la perdida de ganancia debida a la realimentacion es 21 dB (80-59 dB) y la maxima 
ganancia de lazo permisible \T mix \ es 21 dB para un margen de fase de 45°. Una mayor 
ganancia de lazo reduce el margen de fase por debajo del nivel aceptable de 45°. 

En muchas aplicaciones no es adecuada una ganancia de lazo de 21 dB. Asi, este 
ejemplo resalta la necesidad de los esquemas de compensacion que permitan el uso de 
mayores ganancias al tiempo que el suficiente margen de fase. En las secciones que siguen 
estudiaremos varias tecnicas de compensacion comunmente utilizadas. 


10.5-2. Compensacion por retard© simple (LAC) 


En esta seccion estudiaremos la red simple de retardo que ha sido ideada para introducir un 
polo real negativo adicional en la funcion de transferencia de la ganancia del amplificador en 
lazo abierto A 0 . Cuando se anade esta red, la ganancia de lazo abierto se hace 


A oM 


AJjs) 

1 + S/OL 


(10.5-11) 


El polo a se ajusta para que \T\ disminuya hasta 0 dB en una frecuencia en la cual los 
polos de A 0 son causa de una variation de fase despreciable. Utilizando el ejemplo de la 
Seccion 10.5-1 representado en la Figura 10.5-1, se observa que con \T mkx \ = 21 dB se 
consigue un margen de fase de 45° sin compensacion. Si dibujamos el diagrama de Bode 
para |!T mix | = 26 dB, como muestra la Figura 10.5-2 a, vemos que el margen de fase sin 
compensacion se reduce a cero y la frecuencia de cruce es 18,5 MHz. 

Ahora la pregunta es: £se puede conseguir un margen de fase de 45° mediante la 
adicion de una red de retardo para modificar la ganancia directa como en (10.5-11)? Si 
ajustamos cl/Ik = 70 kHz*, el diagrama de Bode de \T\ adopta la forma representada en 
lineas llenas en la Figura 10.5-2 a. Ahora el margen de fase es de 45°, pero la frecuencia de 
cruce se ha reducido hasta aproximadamente 0,9 MHz. Asi, la adicion de la red de retardo 
nos ha permitido aumentar 5 dB la ganancia de lazo, pero la frecuencia de cruce se ha 
dividido por 10 aproximadamente. 

En la Figura 10.5-26 estan representadas las ganancias con realimentacion de los am- 
plificadores realimentados no compensados y compensados antes estudiados [Ecuaciones 
(10.5-1) y (10.5-11)] cuando ambos amplificadores se han ajustado para que tengan un 
margen de fase de aproximadamente 45°. Observese que el amplificador realimentado no 
compensado tiene una cresta de 3,6 dB en la respuesta. Esto puede ser indeseable en 
algunas aplicaciones. El amplificador realimentado con compensacion tiene 5 dB menos 
de ganancia en baja frecuencia y apreciablemente menos ancho de band a que el am- 


Esta frecuencia ha sido determinada por el procedimiento de tanteo en un computador. 
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I Tl dB 



\Avl dB 



(« 


FI@Uf3 10.5-2. Efecto de la compensation por retardo: (a) ganancia de lazo con compensation 
simple; (6) curvas de respuesta en frecuencia del amplificador. 












CIRCUITOS ELECTRONICOS 


plificador no compensado. Sin embargo, la ganancia de lazo del amplificador compensado 
es 5 dB mayor, aumentando, por tanto, la estabilidad. 

En las Figuras 10.5-1 y 10.5-2a se ve que la adicion de la red de retardo puede hacer 
que aumente la ganancia de lazo aun mas en frecuencias bajas, a condition de que 
rebajemos la frecuencia de codo a de la red de retardo para que la frecuencia de cruce 
ocurra por debajo de 1 MHz. Esto asegura un minimo margen de fase de 45°. La Figura 
1 0.5-3 muestra la ganancia de lazo para varios valores de a. En esta figura vemos que la 
ganancia de lazo puede ser aumentada hasta igualar a la plena ganancia del amplificador 
de 80 dB y el margen de fase se mantendra en 45°. El ancho de banda total de 3 dB del 
amplificador realimentado sera aproximadamente el mismo para todas las curvas de 
ganancia de lazo de la Figura 10.5-3. En un problema de diseno dado podemos no tener 
esta option de flexibilidad a causa de las especificaciones simultaneas acerca de la ganancia 
global y del ancho de banda y habra que adoptar una solution de compromiso. 

Estabilidad para cualquier T. Aqui existe otra interesante posibilidad. Si se ajusta 
la frecuencia de codo de la red de retardo en 100 Hz, el margen de fase es de 45° cuando 
7 = 80 dB. Si ahora se disminuye T, el margen de fase aumenta, Asi con ajln = 100 Hz, el 
amplificador sera estable para todos los valores posibles de realimentacion. Evidentemente 
esto dara lugar a una considerable perdida de ancho de banda cuando T sea mucho menor 
de 80 dB, pero en algunos casos puede ser aceptable. 

Diseno de la red de retardo. El diseno de la red de retardo real se efectua despues de 
haber determinado un valor satisfactorio de la frecuencia de codo a. Usualmente sera 
suficiente un simple filtro RC conectado en la salida del operacional. Esto esta ilustrado en 
la Figura 10.5-4 para el amplificador inversor lineal. Como R esta en serie con la impedancia 
de salida del operacional R 0 , se suele omitir R y utilizar solamente el condensador C. La 
frecuencia de codo de este filtro de retardo con R incluido es, suponiendo R 4- R 0 R 2 , 


a _ 1 

2 n % 2 n(R + R 0 )C 


(10.5-12) 


En los amplificadores integrados se suelen disponer varios terminales para la conexion 
de las redes de compensation. Estos terminales estan conectados a puntos de alta 
impedancia adecuados dentro del amplificador. La explication es que en niveles mas altos de 



Figura 10.5-3. Ganancia de lazo para un margen de fase de 45° con red de retardo ([1 ^ 1). 
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Figyra 10.5-4. Amplificador inversor lineal con compensation por retardo. 

impedancia se requeriran menores valores de capacidad y no sera necesaria resistencia 
externa R alguna. Para aclarar esto se presentan varios ejemplos en la Seccion 10.6. 


10.5-3. compensaeiOn por retardo mas completa 


En la seccion precedente hemos visto un metodo para modificar la transmision en el lazo a 
fin de obtener un margen de fase de 45° en la frecuencia de cruce. Esta solution estaba 
destinada a rebajar la ganancia de lazo hasta 0 dB antes de que la variation de fase debida 
al amplificador basico fuese excesiva. En consecuencia, se desperdiciaba una portion 
considerable del ancho de banda disponible. En muchos casos las especificaciones requieren 
el maximo ancho de banda y una ganancia fija de lazo cerrado. Una red de retardo con un 
polo y un cero dara un ancho de banda mucho mayor que el obtenido con una red de un 
solo polo. La funcion de transference de esta nueva red de retardo es 

H(s) = \ + a, < a 2 (10.5-13) 

1 + s/a l 

La ganancia de lazo abierto es, pues. 


,4 o2 = H(s)A 0 


(10.5-14) 


Supongamos que A 0 esta caracterizado por tres polos simples, como en (10.5-1). Entonces, 


(1 + s/yJO + Vr2)( ] + V? 3 ) 


A 


(10.5-15) 
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Ahora 


2 “ 


-A 0 J} + s/a 2 ) 


(1 + s/fltjKl + 5/y,)(l + s/y 2 )(\ + s/y 3 ) 


(10.5-16) 


De esta expresion deducimos que podemos cancelar eficazmente el menor polo de A 0 
ajustando a cero la red de retardo en el mismo punto; es decir, 


La ganancia de tension en lazo abierto se convierte en 

^ - 


(1 + s/a,)(l + s/y 2 )(l + s/y 3 ) 
En nuestro ejemplo [Ec. (10.5-1)] 

A = 10 4 = 80 dB p- = p = 1 MHz 
om 2n 2n 

^ = 10 MHz p = 30 MHz 
2n 2n 

i<i 


(10.5-17) 


(10.5-18) 


(10.5-19) 


El polo de H{s) que ocurre en a l se elige de manera que el amplificador sea estable, con 
un margen de fase de 45° independientemente del valor de T m . En este ejemplo. 


7T«) = 


~H 0 


(1 + y<u/a,)(l + jw/y 2 ){\ + jm/y 3 ) 
Por tanto, en frecuencias bajas (co * 0) T m = f$A om y en a> y 2 

-T(y 2 ) = 1 / —135° = T ~ 


Ahora tenemos las desigualdades 

«1 < «2 = Vi 


1 + j— ~ j — 

a, a, 


(1 + jy 2 l «,)(! - j)( 1 + jy 2 /y 3 ) 

y yi < y 2 < y 3 

y 1 + y - » 1 

y 3 


(10.5-20) 


(10.5-21a) 


l i 

Con estas aproximaciones (10.5-21a) se transforma en 

T 


• T(y 2 ) = 1 / —135° 


De donde 


C/V 2 /«x)(» + j) % /2(y,/«,) /1 35° 


(10.5-21 b) 


(10.5-22a) 




REALIMENTACION, COMPENSACION EN FRECUENCIA DE LOS AMPLIFICADORES... 543 


y 


«i 


T m 


(10.5-22 b) 


Asi pues, para obtener una ganancia de lazo de 40 dB en el ejemplo anterior se requiere 
[vease (10.5-10)] que, 

T 10 2 

P = = _ = 10 -2 = - 40 dB (10.5-23*) 

y por (10.5-226) 

* — « 140 kHz (10.5-236) 

2n 10 2 


Estos resultados estan representados graficamente en la Figura 10.5-5. Se observara que 
las simplificaciones hechas en (10.5-21a) son validas unicamente cuando y 2 y 2 . Para 

los valores del ejemplo, el calculo exacto utilizado (10.5-2la) con a Jin = 140 kHz da por 
resultado — T(y 2 ) « 0,94 / — 153°. Asi, la frecuencia de cruce real es ligeramente inferior 
a y 2 y el margen de fase real es 180° - 153° = 27°. Para obtener un margen de fase real 


171, dB 



Figura 10.5-5. Ganancia de lazo y caracteristica de frecuencia del ecualizador con red de 

retardo de polo-cero. 
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de 45° debemos elegir a Jin ss 80 kHz. (Este resultado ha sido obtenido utilizando un 
calculo de tanteo por computador.) 

Comparando la Figura 10.5-5 con la 10.5-3 vemos que la introduction del cero en la 
red de retardo da por resultado un aumento de la frecuencia de cruce de ganancia que 
resulta multiplicada por 10. Se puede demostrar que el ancho de banda de este amplificador 
realimentado es aproximadamente 12 MHz. 

La Figura 10.5-6 representa una red que tiene la funcion de transference (10.5-13) y las 
ecuaciones de diseno se dan en la figura. La Figura 10.5-6c muestra un amplificador 


R a 


+ 

—AAAr- 


-O 

+ H(s) = ■ 

1 + R b Cs 




1 + (R a + R b )Cs 



< 

< 

> 

> U 2 „ - 

1 



< 

a 2 - 





~ c a _ 

l 

__ 



“l - 

(R. + R>)C 


(ti 

\H\ 



(« 



Figura 10.5-6. Ecualizador de retardo de polo-cero: (a) circuito; (b) caracteristica en frecuencia; 
(c) compensation por retardo de polo-cero aplicada al amplificador inversor. 
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inversor lineal con una compensacion por retardo de polo-cero. Aqui hemos utilizado la 
impedancia de salida del operacional R a en lugar de la resistencia R a y hemos supuesto 
que R 2 P R 0 . 


10.5-4. compensacion por adeianto (LEAD) 

Hemos visto que para estabilizar un amplificador realimentado, la caracteristica ganancia 
de lazo-frecuencia debia estar conformada de manera que el desfase en la frecuencia de 
cruce de ganancia estuviese desplazado del valor critico de 180° en el margen de fase 
necesario. Hemos estudiado el uso de la red de retardo para conseguir esto y hallado la 
que podria reducir la frecuencia de cruce (y el ancho de banda) sin reduction alguna de la 
ganancia de lazo en frecuencias bajas. 

La ganancia en frecuencias bajas suele estar fijada por las especificaciones de A v y el 
ancho de banda. Si se emplea una red de retardo que produzca un ancho de banda 
demasiado estrecho, debemos buscar otra solution. Se sugiere inmediatamente una 
posibilidad: puesto que la estabilidad solo depende de la fase en el cruce, podriamos 
intentar probar un ecualizador que introdujese adeianto de fase en este punto, La mas 
sencilla de tales redes tiene la funcion de transferencia. 


H(s) = * + ^ d 2 > (10.5-24a) 

Observese que esta funcion de transferencia es analoga a (10.5-13) excepto en que aqui el 
polo ocurre en una frecuencia mas aita que el cero. 

El diagrama de Bode para H(s) esta representado en la Figura 10.5-7, al mismo tiempo 
que una red practica que realiza esta funcion de transferencia. Esta se debera comparar con 
la Figura 10.5-6. Aqui llegamos a una situation que no se producia con la red de retardo. La 
red de adeianto de la Figura 10.5-76 introduce una atenuacion en baja frecuencia H( 0) donde. 


m 


Rl _ ^2 

R± 4- R 2 <5 2 


(10.5-246) 



H(s) = 


(D 


*2 


OJ 


1 


s + 




r 2 r,c 


1 

T^c 


i 

(W)C 


(b) 


Figura 10.5-7. Red de adeianto: (a) circuito; (6) amplitud y fase. 
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Habra que tener esto en cuenta a causa de que afecta directamente a la ganancia en baja 
frecuencia. 

Consideremos como se puede utilizar esta red para estabilizar el amplificador de los 
ejemplos precedentes. La ganancia de lazo con el ecualizador de adelanto es 


-T(s) = PHm om 


1 + 



(10.5-25*) 


donde A om = 10 4 , yJ2n = 1 MHz, y z /2n = 10 MHz, y 3 /2n = 30 MHz y S l < b 2 . Ahora 
modificamos el procedimiento empleado cuando utilizamos la red de retardo y po- 
nemos 


b, = y 2 (10.5-25 b) 

de manera que el cero de la red de adelanto cancela al segundo polo mas bajo del 
amplificador. Disenamos la red de adelanto para hacer que b 2 sea lo suficientemente 
grande para no ejercer efecto apreciable en la frecuencia de cruce de ganancia. En- 
tonces. 


-T{s) = PH[0 )A om 





La ecuacion (10.5-26) indica que si 


Vi < 7 3 < 


(10.5-26) 


(10.5-270) 


la variacion de fase es —135° en co ~ y 2 en vez de co % y 2 . Asi, la frecuencia de cruce de 
ganancia se ha extendido por el uso de una red de adelanto. La ganancia de lazo en la 
frecuencia de cruce deseada y 3 es [Ec. (10.5-26)] 


T (h) = i / i 35 o * m)A om = pm)A om 

\ 2 V ~ (/y 3 /y 1 )(l' + j) s/2y i !y l 


Como la ganancia de lazo en frecuencias bajas es 


T m = pm0)A, 


(10.5-27c) 


tenemos 
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En este ejemplo, yJ2n = 1 MHz y y 3 /27t = 30 MHz; de donde 

T m = 30^/2 » 42,5 « 32 dB 

Por (10.5-246) y (10.5-27c) 

m 0) ~ = ~r~ = ttx = 42,5 X HT* w 

b 2 A om 10 

Para asegurar que b 2 y 3 , debemos elegir 


48 dB 


Por [Ec. (10.5-256)] 


= 300 MHz 
2n 


y = y = 10 MHz 

Z7C 2n 


tenemos 


T & 

fi = -T = (42,5)(30 X 10“ 4 ) a 0,13 * - 18 dB 

A om$ 1 

En la Figura 10.5-8 esta trazada la ganancia del lazo en funcion de la frecuencia. Se 
observa que resulta una ganancia maxima en frecuencias bajas de 32 dB. Comparese esto 
con la Figura 10.5-5. En esta, T m es mayor, pero es 3 dB inferior en 140 kFlz en vez de 1 MHz. 

La ganancia en bajas frecuencias con realimentacion del amplificador con compensacion 
por adelanto es, en este ejemplo, 


\A V 


Hm om = H(0)A om ~ 1 ^ 
1 + T m 1 + mo)A om ~ p ~ 


La ganancia en baja frecuencia con realimentacion del amplificador con compensacion por 
retardo era 40 dB. El ancho de banda del amplificador con compensacion por adelanto es 
aproximadamente 50 MHz, comparado con el ancho de banda de 12 MHz obtenido 
utilizando compensacion por retardo cuando ambos tienen un margen de fase de 45°. La 
Figura 10.5-9 presenta las curvas de ganancia global en funcion de la frecuencia de estos 
amplificadores. Estos ejemplos ilustran la solucion de compromiso que el disenador puede 
tomar entre la ganancia de lazo T y el ancho de banda del amplificador realimentado. 

Un importante inconveniente de la compensacion por adelanto es que si la fase aumenta 
rapidamente con la frecuencia cerca de la frecuencia de cruce de ganancia, puede no ser 
posible obtener suficiente adelanto de fase para producir una estabilizacion eficaz. En esta 
situacion se utiliza a menudo una combinacion por adelanto y retardo. Un segundo 
inconveniente de la compensacion por adelanto es la perdida de baja frecuencia introducida 
en la red de adelanto, que da lugar a una disminucion de la ganancia de lazo. 
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Ffgura 10.5-8. Ganancia de lazo con ecualizacion por adelanto. 


\Av\ y dB 



Flgura 10.5-9. Ganancia total de amplificadores compensados por retardo y adelanto. 


10.6. COMPENSACION EN FRECUENCIA DE AMPLIFICADORES OPERACIONALES 

Como antes hemos visto, los operacionales reales tienen siempre mas de dos polos y, por 
consiguiente, casi siempre oscilaran en una configuration realimentada a no ser que se emplee 
compensacion en frecuencia. El operacional 741 esta compensado interiormente por la adicion 
de una red de retardo simple. Sin embargo, este tipo de compensacion cuando es aplicado por el 
fabricante, da lugar a una respuesta de banda muy estrecha de la frecuencia en lazo abierto. 

En la Figura 10.6-1, esta trazada la ganancia en lazo abierto del 741 en funcion de la 
frecuencia. En esta figura existe un solo polo en 10 Hz. Los polos adicionales ocurren en 
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Ganancia en lazo abierto \A 0 \ y dB 



Figura 10.6-1. 

Curva de respuesta de 
en lazo abierto para el 
nal 741. 


ganancia 

operacio- 
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Figura 10.6-2. Operacional de gran slew-rate LH0024: (a) respuesta en frecuencia en lazo abierto; 
{b ) circuito mostrando las conexiones de las patillas; (c) valores de los elementos de compensacion. 
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frecuencias que exceden de 1 MHz, panto en el cual la ganancia del ampliflcador A 0 es 
igual a la unidad. Como < 1, la ganancia de lazo \T\ ^ 1 en 1 MHz. De aqui que el 
margen de fase sea minimo, aproximadamente 45° y que el amplificador sea estable para 
todos los valores de la ganancia de lazo. 


10.6- i. Compensation aplicada exterlormenfe 

Si ha de utilizarse un operacional para ampliflcar altas frecuencias, se debera emplear com¬ 
pensation externa. En tales casos el disenador debera consultar las especificaciones del fabri- 
cante, tales como las dadas en la Figura 10.6-2 para el operacional LH0024 de gran slew-rate. 

La Figura 10.6-2<3 muestra la variation de la ganancia en lazo abierto con la frecuencia. 
Aqui vemos que la ganancia en lazo abierto es de 0 dB en 70 MHz. La Figura 10.6-26 
muestra el operacional con las conexiones de las patillas y los condensadores de compen¬ 
sation Cj, C 2 y C 3 . Los valores dados en la Figura 10.6-2c son necesarios para estabilizar 
nel amplificador cuando sus ganancias en lazo cerrado son las indicadas. Cuando el 
amplificador esta disenado para que tenga una ganancia de 0 dB, el ancho de banda es de 
50 MHz. Ganancias mas altas producen un ancho de banda proporcionalmente menor. 

10.7- QSCEIADOHES SEtfSOIDALES 

En las secciones precedentes hemos visto que cuando la ganancia de lazo T = 1 /CP, el 
amplificador realimentado llega a ser inestable*. Para evitar que esto ocurra hemos 
empleado redes de compensation por adelanto y retardo. Ahora vamos a considerar la 
posibilidad de producir un amplificador inestable tal que T = 1 /0° en una sola frecuencia 
cq 0 , siendo la magnitud de T menor que la unidad en todas las demas frecuencias. 
Entonces el amplificador realimentado sera inestable unicamente en una frecuencia c o 0 . 
Esto significa que es posible una salida sin que haya entrada presente en la unica 
frecuencia co 0 . Asi, la salida debe ser senoidal y tal dispositivo es un oscilador senoidal. 


10.7-1. El oscilador por desplazamiento de fase 


Uno de los osciladores mas sencillos de disenar y de construir para bajas frecuencias es el 
oscilador por desplazamiento de fase representado en la Figura 10.7-1. Para determinar las 
condiciones de la oscilacion debemos calcular T{oS) y ajustarla para que sea igual a 1 /0° . 

Antes de analizar este circuito intentemos predecir los resultados que se obtendran. El 
transistor producira una variation de fase de 180°. Asi pues, si T ha de ser igual a 1 /0° 
debera darse un angulo adicional de fase de 180° por medio de los tres circuitos RC [el 
tercero R = R! + (h ie \\R b )]. Si cada circuito RC pudiese actuar independientemente, se le 
podria ajustar para que produjese un desfase de 60° en co 0 . En estas condiciones, la funcion 
de transferencia de cada section seria 


s 

s + a 


a) 

v/a 2 + a ; 2 


exp j 



a 


1 

RC 


* Si T > 0, se dice que la realimentacion es positiva. 


(10.7-1) 
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Figura 10.7-1. Oscilador por desplazamiento de fase. 


Para obtener un desfase de 60° en co 0 



0)0 ” ^ ' JlRC 


(10.7-2) 


(10.7-3) 


(10.7-4) 


Esta es la condition para que haya oscilacion, suponiendo que las secciones RC sean 
independientes. La ganancia de lazo T se iguala a la unidad en co 0 mediante el ajuste de la 
atenuacion en el circuito. Este oscilador funciona bien en tanto que co 0 4 co p , ya que cerca 
de (Dp la entrada del transistor se comporta como capacitiva. 

En el circuito de la Figura 10.7-1 los circuitos RC no son independientes y debemos 
proceder al analisis del circuito equivalente representado en la Figura 10.7-2. 


C 

1- 


v» © 


c c 

—i \b 





o + 


»b 


-o — 


Figura 10.7-2. Circuito equivalente del oscilador por desplazamiento de fase. 
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La ganancia de este circuito se define de modo mas conveniente en terminos de 
corrientes como 


_ i) 


(10.7-5) 


Resolviendo el circuito de la Figura 10.7-2 se tiene 


hjjt 


, , 4 1 

h 1 3 + sRC + Tr^c 2 


R 6 
+ R r + sR r C 


1 


s 2 C 2 RR„ s 3 R 2 Rr 3 


(10.7-6) 


Puesto que i h = i' b para T = l [QP_ en co Q podemos igualar las partes reales e imaginarias 
en ambos miembros de esta ecuacion para determinar las condiciones de oscilacion. Por 
los terminos imaginarios 


Asi 


£ o 2 0 RR c C 2 4 + 6 R c 

_ 1 _ 1 

°° ~ RC ^6 + 4 RJR 


(10.7-7) 


Igualando las partes reales de ambos miembros y utilizando (10.7-7), tenemos 


-h 


fe 


R 4 + 6 R/R c 
R c R/R c 




(10.7-8) 


Despejando R/R c en funcion de hj- e tenemos 

R _ h _n ~ 23 + l(h ft - 23V 4 

Rc 58 ^ 58 ) ~ 29 


(10.7-9) 


Luego dados h fe y co Q podemos determinar R/R c por (10.7-9) y despues RC por (10.7-7). 
Para que el termino de raiz cuadrada sea positivo debemos tener 


h fe > 23 + 21,6 = 44,6 (10.7-10) 

Si h, es menor que este valor, el circuito no oscilara porque T < 1 /0°. Con este valor de 
h f . por (10.7-9) 


— = 0,375 
Rc 

Si se aumenta esta relacion, la forma de onda del oscilador se distorsionara. Asi, cuando se 
construye este tipo de oscilador, h fe no se conoce exactamente y R c suele ser una resis- 
tencia variable que se ajusta para suprimir la distorsion. 




REAUMENTACION, COMPENSACION EN FRECUENCIA DE LOS AMPLIFICADORES... 553 


10.7*2. El oscilador en puente de Wien 

La Figura 10.7-3a ilustra un oscilador en puente de Wien en circuito integrado. La 
operation del oscilador se puede explicar haciendo referenda a la Figura 10,7-3/7. La 
ganancia de lazo es (Prob. 10.7-3) 





Figura 10.7-3. Oscilador en puente de Wien: (a) circuito; ( b ) circuito dibujado de nuevo para 

explicar la ganancia de lazo. 
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donde 

^0 = (10.7-116) 

La condition para la oscilacion es T = 1 /0L Resolviendo (10.7-116) con T — 1 /0° y 
s = jco , se tiene 


CD 


CD 0 


Y + /- 

+ Rj-) 

) "o 

R({ 1 + 4 d ) + R f _ 


= 0 


(10.7-12a) 


Igualando a cero las partes reales e imaginarias hallamos que 


y 


CD = CD 0 


1 

RC 


(10.7-126) 


R f 2A d + 3 
Ri ~ A d - 3 


(10.7-13) 


10.7-3. El osdlador de circuit© slntonlzado 

La Figura 10.7-4 muestra un oscilador simple sintonizado. El funcionamiento del circuito 
se puede explicar suponiendo que circula una corriente de colector pequena con frecuencia 
cd 0 « 1/yjLC . Entonces aparecera en la frecuencia cd 0 una tension en el colector, parte de 
la cual es realimentada a la base a traves del transformador. La polaridad del transformador 
se ajusta de manera que la realimentacion sea positiva y, por tanto, la corriente de base 
(tambien en cd 0 ) tiende a aumentar. Las alinealidades del transistor limitan la excursion de 
la corriente. 

Ahora, para explicar esto cuantitativamente, vamos a estudiar el circuito equivalente 
representado en la Figura 10.7-5. La Figura 10.7-5a es el circuito equivalente basico donde 
T = d 6 /i/6 . Observese que la tension nv bi esta invertida a causa de la inversion de fase en el 



Figura 10.7-4. 

Oscilador de circuito sintonizado. 
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n: 1 



Figure 10.7-s. Circuito equivalente para pequena senal del oscilador de circuito sintonizador 
( R b r b . e ) [a] transFormador incluido; ( b ) transformador suprimido. 


transformador. Esta inversion es lo que produce el desfase adicional de 180° necesario 
para que la realimentacion sea positiva. 

La Figura 10.7-56 es el circuito equivalente final con la impedancia del circuito de base 
reflejada en el colector a traves del transformador. La ganancia de lazo T es ahora 



_ gjj _ 

l/n 2 /h ie + 1/jcoL + jco[C + (CJn 2 )] 


(10.7-14) 


donde C in = C h . e + C M . 

El criterio para la oscilacion es que T sea 1 /CE. Esto produce a las relaciones 


y 


LIC + (CJn 2 )-] 


(10.7-15) 


nh fe = 1 


(10.7-16) 


La frecuencia co 0 depende de C in . Dado que 


C; n ~ C.. + C. 


la frecuencia cu 0 depende del punto de trabajo. Notese tambien que 


n 


1 


h 


fe 


Como h fe es muy grande, n puede ser pequeiia. Si nh fe excede de la unidad, la amplitud de 
la oscilacion estara limitada por las alinealidades del transistor. Sin embargo, el circuito 
sintonizado de colector tiende a suprimir los armonicos resultantes presentes en la corriente 
de colector. La tension de colector es, pues, casi senoidal. 
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10.7-4. El oscilador Colpitts 


La Figura 10.7-6a muestra el esquema de un oscilador Colpitts utilizado en radiofrecuencia. 
El circuito equivalente esta en la Figura 10.7-66, donde 


C 2 — C' 2 + C be + C M 

y 

R = 


La ganancia de lazo T es 


T = 


V A 

v'b 


1 [(f 


__ 

sRC i + (1 + sRC 2 )( 1 + s 2 LC x ) 


(10.7-17 a) 
(10.7-176) 


(10.7-18) 


Resolviendo (10.7-18), tenemos 


y 


2 2 
03 = 03q = 


l 


L[C l C 2 /(C 1 + C 2 )] 


<LC, = (1 + g m R) 


Dividiendo (10.7-19a) por (10.7-196) se tiene 


i + s m R = i + 


£i 

c 2 


Si R % r b . & esto da 


h 


fe ~ 


C\ 

C 2 


(10.7-19zz) 
(10.7-196) 


(10.7-20a) 


(10.7-206) 


Asi pues, las condiciones para la oscilacion dependen mucho de la h fe del transistor. 




L 



( 6 ) 


+ 


Figura 10.7-6. (a) Circuito oscilador Colpitts; (b) circuito equivalente para pequena serial. 
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La bobina L incluida en la red de realimentacion del oscilador Colpitts puede ser 
sustituida por un cristal piezoelectrico, como muestra la Figura 10.7-7#. El circuito 
equivalente del cristal esta representado en la Figura 10.7-7/?. Un cristal tipico tendra un Q 
extremadamente alto (varios millares) y, por tanto, tiende a estabilizar el oscilador y evitar 
la variation de frecuencia cuando se sustituye el transistor. El analisis del circuito de la 
Figura 10.7-7# se deja como ejercicio para el lector. 



C 2 

-L 


— / W v -|(-WV- 

f 


(h) 


Figura 10.7-7. (a) Un oscilador Colpitts con cristal; (b) circuito equivalente del cristal. 


10.7-5. El oscilador Hartley 

El ultimo circuito oscilador que estudiaremos es el oscilador Hartley, representado en la 
Figura 10.7-8#. Este oscilador emplea la configuration en base comun y generalmente se 
utiliza en frecuencias muy altas. La realimentacion positiva se obtiene retornando una 
porcion de la salida a la entrada a traves de un transformador, aunque en la practica este 
suele ser un autotransformador, en vez del transformador representado. La ganancia de 
lazo igual a la unidad se obtiene ajustando la reiacion de espiras. R e se utiliza como 
resistancia de polarizacion y es mucho mayor que h ib . 



Figura 10.7-8. 


Oscilador Hartley: (a) circuito; (/?) circuito equivalente; (e) transformador suprimido 

(*e » 
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La ganancia de lazo T se puede hallar por el circuito equivalente representado en la 
Figura 10.7-86 o c: 


T = l [0°_ = 


(n 2 /n y )h fb (L/C) 


L/C + {nJnrfh^ijcDL + 1 /jcoC) 

Las condiciones para la oscilacion, que se obtienen resolviendo (10.7-21), son 

1 


col = 


LC. 


^ = h 


fb 


(10.7-21) 

(10.7-22*) 

(10.7-226) 


Asi, la relation de espiras se ajusta, pues, para evitar la perdida de ganancia de corriente 
de la configuracion en base comun. El circuito de la Figura 10.7-9 es un oscilador Hartley 
que funciona en el modo de colector comun en lugar del modo de base comun. La tension 
de emisor es elevada por el autotransformador y retornada a la base. El analisis de este 
circuito se deja como ejercicio (Prob. 10.7-9). 



i 

I 


Figura 10.7-9. Oscilador Hartley en colector comun. 
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PROBLEMAS 

10.1- 1. UtiJizar la Figura 10.1-3 para comprobar por calculo directo (10.1-9). 

10.1- 2. (a) Calcular la impedancia de entrada en la Figura 10.1-2, donde 
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(6) Calcular la impedancia de salida en la Figura 10.1-2 aplicando un generador externo v 0 
como en la Figura 8.1-3 y determinando 



l o ki = 0 

Sugerencia: Consultar la Seccion 8.1 y observar que alii K = 1. 

10 . 1 - 3. Repetir el Problema 10.1-2 para la Figura 10.1-3. 

10 . 1 - 4. Escribiendo las ecuaciones nodales demostrar que la Figura 10.1-16 es equivalente a la 

resistencia R f que esta conectada entre v L y — v d en la Figura 10.1-la. 

10 . 1 - 5 . En este problema vemos que la teoria del amplificador operacional ideal es equivalente a la 

de un amplificador realimentado que tiene una ganancia de lazo cuya magnitud es mucho 
mayor que 1. En la Figura P10.1-5a hemos combinado los operacionales practicos inversor 
y no inversor de la Figura 8.11-16 y c ( R p = R x || R 2 para la simetria) al mismo tiempo que 
el circuito equivalente del operacional. 

(a) Utilizar los resultados del Problema 10.1-4 y demostrar que el amplificador es equivalente 
a la Figura P10.1-56. Observe que, puesto que| A d v d R 2 || > KRJ, el circuito de salida se 
convierte en una fuente de tension A d v d en serie con una resistencia R a || R 2 . 


AAAr 



Rp v x 



R 2 _ 


R 0 \\R 2 

AW 

f 


+ 
v t. 


Figura Pi0.1-5. 
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(b) Hallar v L en funcion de j y v 2 . Definir la ganancia de lazo. 

(c) Demostrar que cuando la ganancia de lazo tiene una magnitud £> 1, el resultado se 

puede obtener mas facilmente utilizando la teoria del operacional ideal. 

(d) Suponer que esta conectada una carga R L a masa a traves de v L . Hallar v L y definir la 
ganancia de lazo. ^En que condiciones causara la carga un resultado diferente del de la teoria 
del operacional ideal, suponiendo, naturalmente, que el amplificador sigue siendo lineal? 

10.1- 6. Repetir el Ejemplo 10.1-1 si la ganancia global debe ser 36 dB con una sensibilidad del 10 

por 100 a las variaciones de la ganancia interna del amplificador. 

10.1- 7. Este problema explica el efecto de la realimentacion sobre las perturbaciones internas tales como 

derivas por ruido o debidas a la fuente de alimentacion. En la Figura 10.1-2 sustituir la fuente de 
tension A d v d por las dos fuentes de tension de la Figura P10.1-7. La fuente A Y v n es una fuente de 
ruido equivalente debida al ruido generado interiormente en el amplificador, y A } suele ser una 
fraction de A d (para la deriva de la fuente de alimentacion A x — 1). Hallar v L suponiendo una 
elevada ganancia de lazo y explicar como la realimentacion reduce la perturbation. 




Figura P10.1-7. 

10.2- 1. En la Figura 10.1-2 supongase R 0 R p , R t p R s y K = 1 y sustituyase A d por A d (s) de (10.2-2). 

(a) Hallar v L comprobando (10.2-3) y (10.2-5a). 

(b) Comprobar (10.2-7 a). 

10.2- 2. Repetir el Problema 10.2-1 para la A d (s) dada en (10.2-9). 

10.2- 3. Se puede sintetizar la funcion de transferencia de (10.2-11) utilizando un circuito RLC y el 

amplificador ideal de corriente. 

(a) Hallar el circuito. 

(b) Demostrar que el Q del circuito es (i)(. 

10.2- 4. En un amplificador realimentado acoplado en alterna de varias etapas puede producirse 

inestabilidad en baja frecuencia. Considerar un amplificador de dos etapas con dos conden- 
sadores de acoplo ajustados para que en la Figura 10.1-2 se pueda reemplazar A d por 






A dm s 2 


(s + 0 ) L ) 2 


Hallar v L y comentar la estabilidad. Suponer R a < Rp y R , » R s - 

10.2- 5. En la Figura 10.1-2 supongase R 0 R p , R { $> R s y conectese una capacidad parasita C L a 

masa a traves de v L . Hallar A d (s) y determinar vjv ^Cual es la ganancia de lazo^? ^Cual es la 
ganancia de lazo abierto? 

10 . 2 - 6 . En la Figura 10.1-2 tomese R 0 < R p , R i > R 5 , R 5 — R f y K = 1 y sustituyase A d por 


A d (s) - 


164C 

[1 + 5/(50 x 10 3 )] [1 + 5/(120 x 10 3 )] 
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10 . 4 - 1 . 


10 . 4 - 2 . 


10 . 4 - 3 . 

10 . 4 - 4 . 

10 . 4 - 5 . 


10 . 5 - 1 . 


10 . 5 - 2 . 

10 . 5 - 3 . 

10 . 5 - 4 . 

10 . 5 - 5 . 

10 . 5 - 6 . 


(a) Hallar vjv { indicando las ganancias de lazo abierto y de lazo. 

(b) Si C = 1 y 100, respectivamente, hallar £ y co m . 

(c) Representar la ganancia asintotica T para cada valor de C. 

(d) Representar la ganancia asintotica de | vjv { \ para cada valor de C. Calcular el ancho de 
banda de 3 dB en cada caso. 

En la Figura 10.1-2, R 0 < R p , R { P R s , K = 1, R s = 10 kQ y R f = 50 kQ. La ganancia del 
amplificador es 


A d (s) = 


24 x 10 3 

(1 + s/10 5 )[l + s /(2 x 10 5 )] 2 


Flallar y representar la magnitud y fase de T. ^Es estable el amplificador? 
La ganancia del amplificador del Problema 10.4-1 es 


A d (s) 


(19.2 x 


10 3 ) 


/ 5/50 V 5/100 

\\ + 5/50/ 1 + 5/100 


Flallar y representar la magnitud de fase de T. ^Es estable el amplificador? 

Dibujar los diagramas de Nyquist correspondientes a los Problemas 10.4-1 y 10.4-2 y 
compararlos. 

En el amplificador realimentado del Problema 10.4-1, hallar el valor de R f para el cual e! 
margen de fase esta comprendido entre 45 y 60°. Utilizar R s = 10 kQ. 

Repetir el problema 10.4-1 si 


A d (s) = (19.2 x 10 3 ) 


J/0.1 


1 + 5/0,1/ yl 4- 5/0,5 


V0,5 


/ 5 /5000 \ 

VI + 5/5000 ) 


El amplificador inversor lineal de la Figura 10.1-1 se debe estabilizar utilizando compensacion 
por retardo de polo cero, como en la Figura 10.5-6. Los dos circuitos son equivalentes (vease 
Problema 10.1-5), puesto que J?,- |> R p , R a — R 0 <$ R 2 y \A d v d R 2 \ P v x R 0 . Disenar para un 
margen de fase de aproximadamente 45° utilizando los valores de R s ., R f y R d (s) dados en el 
Problema 10.4-1, Si R 0 — 100 Q, determinar C y R b . 

Flallar y representar A v para el Problema 10-5.1 y calcular el ancho de banda total. 
Verificar la Figura 10.5-2 b. 

Representar \A V \ en funcion de la frecuencia para el amplificador realimentado compensado 
de la Seccion 10.5-3. Demostrar que el ancho de banda de 3 dB es aproximadamente 12 MFIz. 

Dibujar |AJ en funcion de la frecuencia para el amplificador de adelanto compensado de la 
Seccion 10.5-4. Demostrar que el ancho de banda a 3 dB es aproximadamente 50 MFIz. 

Para realizar el amplificador con compensacion por adelanto de la Seccion 10.5-4 se utiliza el 
operacional de la Figura P10.5-6. 

(a) Demostrar que si R 2 < R f y R { > R p > la ganancia del operacional viene dada por 
(10.3-ltf), donde A d es 


AM 


A d (s) = 


R? 


1 + sR l C 1 


R { + R 2 + RJ [1 + + RoftCt 


2n x 10‘ 


l + 


2jt( 10 x 10 6 ) 


1 + 


2tc( 30 x 10 6 ) 
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R f 



Figura Pi 0.5-6. 

(b) Si R 1 = 1 kQ y R f = 100 kQ, hallar el valor de ^ d (0) necesario para obtener la 
ganancia en lazo abierto de ,4 o (0) = — 10 4 sin compensation. 

(c) Si R 0 = 100 Q, determinar /? 2 y C x de la red de adelanto. 

10.5- 7. En el circuito integrador de la Figura 8.4-4, los parametros son R = 1 kQ y C = 1 jjF. El 

operacional no es ideal y tiene R. = 10 MQ, R 0 = 100 Q y A d = 10 4 . Hallar y representar 
v L cuando v i es una funcion escalon unidad. Comparar con la salida de un integrador ideal. 
^Hasta qfte, punto se aparta la salida de la ideal en menos del 1 por 100? en menos del 
10 por 100? 

10.5- 8. El amplificador compensado por retardo de la Figura 10.5-6c tiene R t ~ 2 kQ, R 2 = 10 

kQ, R. = 100 kQ, R 0 = 100 Q. y 


[1 + s/(2n x 10 6 )]{1 + s/[2n (4 x 10 6 )]} 

{a) Disenar para un margen de fase de 45° aproximadamente. Efectuar aproximaciones 
razonables. 

(b) Hallar R b y C. 

10 . 5 - 9 . El operacional de la Figura 10.1-2 tiene R 0 < R p , R ( P R s , K = 1, R s = 10 kQ y R f - 50 
kQ. La ganancia del amplificador tiene dos polos y viene dada por 

24 x 10 3 

Ad(S) ~ [1 + sA 2 x 10 5 )] 2 

Estabilizar el amplificador mediante la conexion de un condensador C x en paralelo con la 
entrada del operacional (~v d a masa). Disenar para un margen de fase de aproximadamente 
45°. Calcular C x . 

10 . 5 - 10 . Hallar y representar A v para el Problema 10.5-9 y calcular el ancho de banda global. 
10 . 7 - 1 . Verificar (10.7-6) y (10.7-9). 
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10 - 7 . 2 . En la Figura 10.7-1 sean V cc = 9 V, V BB = 5 V, R e = R = 1 kO, C = 0,0068 pF, R c = 
420 Q y R„ = 900 Q. Hallar (a) R' si h fe = 150 y (b) /„. 

10 . 7 - 3. (a) Verificar (10.7-1 la). 

(, b ) En la Figura 10.7-3 sean A d = 10 4 , R, = 10 kfl, R = 10 kQ y C = 0,001 /iF. Hallar/ 0 y R f . 

10 . 7 - 4. (a) Verificar (10.7-14). 

(6) En la Figura 10.7-5 sean L = 400 /rH, C = 50 pF, C M = 100 pF, I e = 1 mA, 
h fe = 200 y R b = 50 kQ. Hallar/„ y n. 

10 . 7 - 5. (a) En la Figura 10.7-4 incluir el efecto de R b y hallar T. 

(b) Hallar f 0 y n. 

10 . 7 - 6. (a) Verificar (10.7-18). 

(b) En la Figura 10.7-6 sean I e — 1 mA, h fe = 200, R b = 5 kH, L = 4 pH, C 2 = 100 pF. 
Hallar f t y C v 

10 . 7 - 7 . Hallar la condicion en que oscilara el circuito representado en la Figura 10.7-7a. 

10 . 7 - 8. (a) Verificar (10.7-21). 

(b) En la Figura 10.7-8 sean L = 400 ^H, C = 54 pF, R e = 1 kO, / £ = 1 mA y h fe = 100. 
Hallar f 0 y njn 2 . 

10 . 7 - 9 . En la Figura 10.7-9 sean L = 400 /iH, C x = 54 pF, C 2 = 15 pF, R b = 270 kQ, I E = 1 mA y 

h fe = 150. 

(a) Suponer que el acoplamiento es fuerte (vease Prob. 9.5-7) y, por tanto, el autotransforma- 
dor puede ser representado como en la Figura 9.5-6 y R b puede ser tratada como un 
circuito abierto. Demostrar que 


yzc; 


i > h » + 1 


(6) Hallar f a y n. 



Funeiones logical y algebra 

de Boole 


CAPITULO 



INTRODUCCION 

En los capitulos anteriores hemos estudiado diodos, BJT y FET principalmente desde el 
punto de vista analogico o de serial continua. En este capitulo comenzamos a examinar el 
uso de estos mismos dispositivos en sistemas digitales discretos. El computador digital es 
quiza .el mas conocido de tales sistemas, todos los cuales existen actualmente en virtud de 
la fiabilidad de los tipos de operaciones conexion-desconexion (ON-OFF) comparadas 
con las operaciones analogicas. En el computador se utilizan algunos tipos de transistores 
para realizar estas operaciones, funcionando como interruptores en conexion o en 
desconexion. Asi pues, las complicadas funeiones realizadas por el computador se pueden 
considerar como realizadas por interconexion de gran numero de interruptores o conmu- 
tadores llamados puertas logicas. Estas interconexiones estan ideadas para realizar las 
leyes de la logica y son manipuladas de manera que realicen los calculos deseados. La 
tecnica matematica utilizada para el analisis logico de los sistemas que contienen gran 
numero de elementos conexion-desconexion se denomina algebra de Boole o algebra 
booleana con reglas similares a las del algebra ordinaria, pero basadas unicamente en dos 
estados posibles, conexion-desconexion (o verdad-falso), llamados estados logicos. En este 
capitulo introduciremos el algebra de Boole y mostraremos como se realizan dichas 
operaciones en este algebra mediante varios tipos de puertas logicas. 


11.1. FUNCEONES LOGICAS 
11.1-1. La funcidn NO (NOT) 

Hay tres funeiones logicas basicas que son realizadas por los componentes de un 
computador digital, las funeiones NO (NOT), Y (AND) y O (OR). La funcion NO, que 
consideramos en primer lugar, es quiza la mas sencilla de las tres. Para explicarla 
consideremos una lampara. Si la lampara esta encendida, designaremos su estado por la 
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letra L. Si NO esta encendida, a su estado NO L lo designaremos simbolicamente por L. 
La variable logica L es una variable binaria (de dos valores). 

La lampara puede estar unicamente en uno de los dos estados, encendida o NO 
encendida (apagada). Asi pues, se dice que L y L son complementarias. Como solo hay dos 
estados posibles de la variable logica L , a menudo la representamos con los simbolos 1 y 0*, 
correspondientes a encendido y apagado (ON y OFF, o bien VERDAD y FALSO); es decir 


L = 


si luz encendida (ON, VERDAD) 
si luz apagada (OFF, FALSO) 


( 11 . 1 - 1 ) 


A este respecto, estos simbolos no tienen signification numerica alguna. La significacion de 
la funcion NO en el sistema en que solo hay dos simbolos, 1 y 0, es que un estado que NO 
esta representado por el simbolo 1, esta representado por el simbolo 0. 

Un dispositivo que realiza la funcion logica NO se denomina puerta NO (o inversor). 
En los diagramas logicos se utilizan diferentes simbolos para distinguir entre si los 
diversos tipos de puertas. Los simbolos generalmente utilizados para la puerta NO estan 
representados en la Figura 11.1-1. Si el interruptor esta conectado a la bateria, la entrada a 
la puerta es S = 1 y la salida de la puerta sera pues L = 0. Puesto que L — 0, la lampara 
NO esta encendida. Si el interruptor se pone en la posicion 0-V, tenemos S — 0, L = 1, y 
la lampara estara encendida. 


Puerta NO 



Lampara 


(a) 


S 




(« 

Figura 11.1-1. La puerta NO: (a) circuito que invierte la salida del interruptor; (b) otros 

simbolos de puerta NO. 


* Para mayor claridad utilizaremos 0 6 1 en negritas para distinguir los simbolos logicos de los escalares. 
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La ecuacion logica que describe esta operation es 

L = S (11.1-2) 

En el siguiente capitulo veremos que esta funcion se realiza facilmente por un 
amplificador de una sola etapa con BJT o FET, analogo al estudiado en los Capitulos 2 y 3. 


11.1-2. La tabla de verdad 


Cada problema logico puede enunciarse en terminos de tres funciones logicas NO, Y y O. 
Cuanto mas complicado es el problema, mayor numero de variables y puertas logicas 
intervienen, hasta que se hace dificil enunciar con palabras el problema de modo preciso, 
es decir, teniendo en cuenta todas las posibilidades. Afortunadamente se han ideado 
procedimientos organizados por medio de los cuales podemos tabular todas las posibilida¬ 
des que puedan originarse. Utilizando estos procedimientos podemos obtener el enunciado 
simbolico correcto del problema (ecuacion logica) de manera sistematica. 

El procedimiento basico mas empleado, y tambien uno de los mejores, es la tabla de 
verdad . En una tabla de verdad se hace uso del hecho de que si tenemos N variables de dos 
estados, hay 2 N maneras diferentes de combinarlas. Estas 2 N combinaciones posibles 
quedan explicitamente expuestas en la tabla de verdad. Para la funcion NO de (11.1-2) que 
describe el circuito de la Figura 11.1-la tenemos las siguientes dos posibilidades: 


5 = 


contacto del interruptor en terminal superior, luz apagada 
contacto del interruptor en terminal inferior, luz encendida 


Esto se puede escribir en forma tabular de la manera siguiente: 


Interrupter 

;;g- : Lnz 

Arriba 

Abajo 

Apagada 

Encendida 


Si representamos el interruptor cuando esta en la position superior o de conexion por un 1 
y cuando esta en la position inferior o de desconexion por un 0 y la luz encendida por un 1 
y la luz apagada por un 0, tenemos la tabla de verdad (11.1-1) correspondiente a la funcion 
NO*. 

Cuando aumenta el numero de variables, tambien aumenta la complejidad de la tabla 
de verdad. Su utilidad se hara mas evidente cuando consideremos funciones logicas mas 
complicadas. 


* Los tipos de imprenta Hamados negritas no se utilizan para los digitos binarios en las tablas de verdad, ni 
en las tablas de Karnaugh (Sec. 11.5), donde la naturaleza binaria de los digitos es obvia. 
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Tabla 11.1-1. Tabla de verdad 
de la funcion NO 



1 * 

/■' -ft 

L .w $ 

1 

0 

0 

1 


V 


S t 


S 2 



L 


w 



Figura 11.1-2. La funcion Y: (a) realization del circuito de conmutacion; (b) circuito de puerta Y. 


11.1-3. La funcion Y (AW) 

En un problema tipico podemos encontrar muchas variables logicas binarias. La funcion 
iogica Y relaciona dos o mas de tales variables de la manera siguiente. Por ejemplo, 
podemos necesitar que cuando esten cerrados dos interruptores separados S t Y S 2 , se 
encienda la lampara L. Esto se escribe simbolicamente asi 

L = S t • S 2 (11.1-3) 

donde el punto se lee Y. A menudo se omite el punto y la operacion Y se escribe 
simplemente L= S l S 2 - El lector observara que las dos formas que hemos utilizado para 
escribir la operacion Y son identicas a la notacion algebraica ordinaria que se utiliza para 
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la multiplication. Esto no significa que ambas operaciones sean las mismas. Sin embargo, 
hay algunas similitudes que iremos senalando a medida que avancemos. 

La Figura 1 l.l-2a muestra un circuito que realiza la funcion Y con interruptores. En el 
circuito se ve que la luz no se puede encender a no ser que ambos interruptores S l Y S 2 
esten cerrados. 

El simbolo normalizado del circuito para una puerta Y es el representado en la Fi¬ 
gura 11.1-26. Cuando el interruptor S { esta conectado a su bateria correspondiente, se 
considera que la variable logica de entrada A es 1 y de lo contrario es 0. Un enunciado 
analogo es valido para S 2 y la entrada B. La puerta se disena de manera que cuando A Y 
B son 1, la salida L sera 1 y la luz se encendera. 

Para confeccionar la tabla de verdad correspondiente a la funcion Y observemos que, 
puesto que hay dos variables A y 5, hay cuatro posibles combinaciones: 



B 


0 

0 

0 

1 

i 

0 

i 

1 


Por la description anterior de la funcion Y vemos que las combinaciones de las tres 
primeras filas de la tabla conducen todas a una salida L = 0, mientras la cuarta fila 
conduce a una salida L = 1. Asi pues, la tabla de verdad es como muestra la Tabla 11.1-2. 
En la forma de ecuacion logica las cuatro lineas de la tabla de verdad se escriben: 


0 0 = 0 
0 1=0 
10 = 0 
11 = 1 


La funcion Y puede relacionar mas de dos entradas. Por ejemplo, podriamos requerir 
que si A Y B Y C, fuesen todas iguales a 1, X fuese igual a 1. Esto se escribe simbolicamente asi 

X = A ■ B • C (IL1-4) 

Las puertas Y comerciales se suelen construir para varias entradas. 


Tabla 11.1-2. Tabla de verdad 
de la funcion Y 


A ^ 

MS- -‘v-rC-4 

L 

0 

0 

0 

0 

1 

0 

1 

0 

0 

1 

1 

1 
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La funeton O (OR) 

La funcion logica O relaciona dos o mas variables logicas, lo mismo que la funcion Y. Sin 
embargo, en el caso de la funcion O podriamos requerir que si cualquiera de ellos, o los 
dos interruptores, S 1 O S 2 estuviesen cerrados, la lampara L estuviese encendida. Esto se 
escribe asi 


L — S 1 + S 2 


(11.1-5) 


Aqui el signo mas se lee O. 


Tabla 11.1-3. Tabla de verdad 
de la funcion O 


1 iH illlll II f : 

ifc'V V 

V v ' 

0 

0 

0 

0 

1 

1 

1 

0 

1 

1 

1 

1 


La Figura ll.l-3<2 muestra un circuito de conmutacion que representa la funcion O. 
Evidentemente la lampara estara encendida si S l O S 2 O ambos estan cerrados. El 
simbolo normalizado del circuito de una puerta O esta representado en la Figura 11.1-36. 
Para la puerta, la ecuacion logica que relaciona la salida L con las entradas A y B es 

L = A + B (11.1-6) 

Cuando cualquiera de los interruptores 1 6 2 o ambos estan conectados a sus baterias 
respectivas, se considera que las variables logicas de entrada A o B o ambas son 1 y la 
salida L sera 1. La tabla de verdad de la funcion O se da en la Tabla 11.1-3. 



Figura 11.1-3. La funcion O: (a) circuito de conmutacion; ( b ) circuito de una puerta O. 
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En forma de ecuacion logica tenemos las cuatro posibilidades 


0 + 0 = 0 
0+1 = 1 

1 + 0=1 
1 + 1 = 1 

Lo mismo que la funcion Y, la funcion O puede relacionar mas de dos variables 
logicas. Por ejemplo, consideremos 

L = A+ B+ C+ D (11.1-7) 

Aqui L — 1 en tanto que una o mas de las cuatro variables sean 1; es decir, L = 0 
solamente cuando las cuatro variables son 0. 


11.1-5. Combinaciones de las funciones logicas basicas 

En un circuito practico pueden aparecer diferentes combinaciones de puertas y a menudo 
tenemos que analizar el circuito a fin de determinar la ecuacion logica que rige su 
funcionamiento. Veamos un ejemplo. 


EJEMPLO 11.1-1 


c 



Figura 11.1-4. Cir- 
cuitos logicos para el 
Ejemplo 11.1-1. 


Consideremos los circuitos representados en la Figura 11.1-4. Hallar la relation 
entre la salida X y las entradas indicadas. 

Solucidn 

Figura 11.1-4a. Comenzamos observando que en terminos de las entradas a la 
puerta Y tenemos 


X = BC (11.1-8) 

Se ve que la variable de salida C de la puerta NO esta relacionada con la entrada A por 

C = A (11.1-9) 
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Sustituyendo (11.1-9) en (11.1-8) tenemos el resultado final 

X = B A (11.1-10) 

Figura lLl~4b . En este circuito definimos las variables adicionales D y E como se 
muestra. Las relaciones que conciernen a las puertas individuates son 

X = E + C 
E = D 
D — A B 

Sustituyendo (11.1-13) en (11.1-12), tenemos 

E = 5 = A^B (11.1-14) 

Observese que la barra o trazo superior cubre a A y a B\ es decir, primero debemos 
hallar A Y B y luego complementarlo. Este resultado se sustituye en (11.1-11) para 
obtener el resultado final 

Y = A^~B + C (11.1-15) 


( 11 . 1 - 11 ) 

( 11 . 1 - 12 ) 

(11.1-13) 


En un problema de diseno logico damos el enunciado en palabras quedeben «traducir- 
se» en ecuaciones logicas. Luego se sintetizan los circuitos que contienen puertas Y, O y 
NO para realizar las funciones logicas de las ecuaciones. Este proceso se expone en el 
ejemplo que sigue. 


- EJEMPLO 11.1-2 --- 

Un granjero tiene junto a el un perro lobo grande, una cabra y varias coles. El 
granjero posee dos graneros, uno al norte y otro al sur. El granjero, el perro, las 
coles y la cabra estan todos en el granero sur. El granjero tiene labores que hacer en 
ambos graneros, pero si deja al perro con la cabra, cuando el esta ausente, el perro 
mordera a la cabra, y si deja sola a la cabra con las coles, la cabra se comera las 
coles. Para evitar cualquier desastre, el granjero nos pide que construyamos un 
pequeno ordenador o computador portatil que tenga cuatro interruptores que 
representen al granjero, el perro, la cabra y las coles. Si esta conectado un interruptor 
a una bateria, la letra representada por el interruptor corresponded al granero sur; 
si el interruptor esta conectado a masa, la letra corresponded al granero norte. La 
salida del ordenador se aplica a una lampara la cual se enciende si cualquier 
combination de los interruptores da por resultado el desastre. De esta manera el 
granjero podra atender sus labores utilizando el ordenador para que este le diga lo 
que deba llevar consigo de un granero a otro a fin de evitar el desastre. ^Como 
construiremos este ordenador? 
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Solucion 

Para disenar el ordenador debemos enunciar muy precisamente lo que deseamos 
hacer. Necesitamos que la lampara se encienda si ocurre alguna de las cuatro 
posibilidades siguientes: 

1. El granjero esta en el granero norte Y el perro Y la cabra estan en el granero 
sur, O si 

2. El granjero esta en el granero norte Y la cabra Y las coles estan en el granero 
sur, O si 

3. El granjero esta en el granero sur Y el perro Y la cabra estan en el granero 
norte, O si 

4. El granjero esta en el granero sur Y las coles estan en el granero norte. 

Ahora representamos simbolicamente por la letra F que el granjero esta en el 
granero sur. Por tanto, si el granjero NO esta en el granero sur, es decir, si esta en el 
granero norte, estara representado por F. Analogamente, tenemos 

D — perro en granero sur 
D = perro en granero norte 
G — cabra en granero sur 
G = cabra en granero norte 
C = coles en granero sur 
C = coles en granero norte 



Flgura 11.1-5. Un computador especial para resolver el problema del perro, la cabra 

y la col. 
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Podemos escribir ahora la proposicion logica simbolica que combina todas las 
posibilidades que conducen a un desastre: 

L = F'D-G+F'G-C + F-D-G + F'G'C (11.1-16) 

donde L indica que la lampara esta encendida. 

Cada termino de la ecuacion representa una de las cuatro combinaciones posibles 
para las cuales deseamos que la lampara se encienda y vemos que cada termino 
requerira una puerta Y de tres entradas. Las salidas de las cuatro puertas Y seran 
entonces las entradas de una puerta O de cuatro entradas. Ademas es necesario el 
complemento (o negation) de cada una de las variables, por lo que necesitaremos 
cuatro inversores. La Figura 11.1-5 representa un circuito que realiza (11.1-6). El 
circuito contiene un interruptor para cada una de las letras F, D, G y C, una bateria, 
una lampara y las puertas mencionadas. El lector debera comprobar que la lampara 
se encendera unicamente si cualquiera de los cuatro terminos de (11.1-16) es cierto, o 
«verdad». 


11.2. ALGEBRA BOOLEANA 


La Ecuacion (11.1-16) y el circuito resultante de la Figura 11.1-5 no son unicos. Utilizando 
las reglas del algebra booleana es posible manipular la expresion de L de muchas formas 
diferentes que son equivalentes a la original. En general, cada forma conducira a un 
circuito que aparentemente es diferente, pero que realiza exactamente la misma tarea que 
el original. Las ventajas para el disenador son numerosas: como despues veremos, el 
disenador puede manipular libremente la ecuacion logica de manera que el circuito 
resultante contega solo un tipo de puerta o probar varios disenos a fin de hallar aquel que 
utilice el menor numero de puertas. 

En esta section enunciaremos e ilustraremos algunas de las reglas del algebra de Boole 
que son mas adecuadas para el estudio de los circuitos logicos electronicos. 


11.2-1. Teoremas booleanos 


Presentamos en primer lugar los teoremas booleanos mas importantes en la Tabla 11.2-1. 
Se presentan pareados, es decir, con las versiones Y y O de cada uno. 

Algunos teoremas son identicos a los del algebra ordinaria, por ejemplo, los teore¬ 
mas 1, 2 y 3 a. Observese que el ultimo de ellos, el teorema de la ley distributivei 3 a, 
nos permite multiplicar exactamente lo mismo que en el algebra ordinaria. Tambien pode¬ 
mos utilizarlo en sentido inverso para sacar factor comun en expresiones tales como 
XY + XZ = X(Y + Z). 
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TahSa 11.2-1. Teoremas de algebra de Boole 


* ; Ntaero 


Woihbl^ ^ 

1 a 

A + B = B + A 

Ley conmutativa 

lb 

oq 

II 

oq 


2 a 

(A + B) + C = A + {B + C) 

Ley asociativa 

2b 

C4 • 5) • C = A ■ (5 • C) 


3 a 

^•(5 + C) = ^* J e + ^*c 

Ley distributiva 

3 b 

+ (5 • C) = (4 + B) ■ + C) 


4 a 

A + A — A 

Ley de identidad 

4b 

A A = A 


5 a 

A = A 

Negacion 

5b 

A — A 


6 a 

A 4- A B = A 

Redundancia 

6b 

A ■ (A + B) = A 


la 

0 + A = A 


lb 

1 ■ A = A 


1c 

1+4 = 1 


Id 

o 

II 

© 


U 

4+4 = 1 


U 

/4 • A = 0 


9 a 

A+A-B = A + B 


9b 

A ■ (4 + B) = A B 


10 a 

A + B — A • B 

Leyes de De Morgan 

10 b 

A B = 4 + B 



La prueba de algunos teoremas no es obvia y requiere explication. For ejemplo, 
consideremos el teorema 3 b. Este se puede demostrar utilizando la tabla de verdad o por 
calculo algebraico. Explicaremos el metodo algebraico desarrollando el segundo miembro. 
Con cada paso aplicable sera mencionado el teorema correspondiente. 


(4 + B) • (4 + C) = AA + AB + AC + BC 
= A + A(B + C) + BC 
= A (1 + B + C) + BC 
= A + BC 


teorema 3 a 
teorema 3 a y 4 b 
factor comun y teorema 3 a 
teorema 1c 


Con esto queda demostrado el teorema 

Ahora consideremos el teorema 6 a el cual enuncia A = A + A * B. Este no se parece a 
ninguno de los teoremas del algebra ordinaria, pero se demuestra facilmente con el 
teorema 3 a ya que A + AB = A( 1 + 5) = ,4(1) = A. Para explicar otro metodo de 
prueba confeccionamos la tabla de verdad (Tabla 11.2-2). Se anade una columna para 
A ' B a fin de obtener un paso intermedio. Como las columnas primera y ultima son identicas 
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para todas las combinaciones posibles de A y B, el teorema queda demostrado. Esta clase 
de prueba se llama prueba por induccion completa. 


Tabla 11.2-2. Prueba del teorema 6 a 


A 

B 

A B 

A + A B 






1 



1 

0 

0 

1 

1 

1 

1 

I 


Los teoremas 7 y 8 proporcionan un numero de relaciones utiles entre las variables 
logicas arbitrarias y los valores fijos 0 y l. 

Los teoremas 9a y b no son del todo obvios. Se pueden probar mas facilmente con una 
tabla de verdad, dada en la Tabla 11.2-3 para el teorema 9a . Las columnas tercera y sexta 
son identicas para todas las combinaciones posibles y, por tanto, prueban el teorema. La 
prueba del teorema 9b se deja como ejercicio para el lector. 


Tabla 11.2-3. Prueba del teorema 9 a 


'as. ■■ ■ 

. 3 


' A 

AB 

A + 2B 

0 

0 

0 

l 

0 

0 

0 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

0 

1 

0 

0 

1 

1 

l 

l 

0 

0 

l 


Nuestro ejemplo final probara la primera de las leyes de De Morgan (teorema 10a) 
utilizando la tabla de verdad (Tabla 11.2-4). Hay provistas columnas separadas para pasos 
intermedios en la comparacion. Las columnas cuarta y septima son identicas para todas 
las combinaciones posibles, con lo que se demuestra que A + B = A • B. 


Tabla 11.2-4. Prueba del teorema 10a 


Igl 

B 

A + B 

A + B 

A 

B 

is 

0 

0 

0 

1 

1 

1 

1 

0 

1 

1 

0 

1 

0 

0 

l 

0 

1 

0 

0 

l 

0 

l 

1 

1 

0 

0 

0 

0 


El lector observara que cada uno de los teoremas se da en dos formas diferentes, 
llamadas duales . En general, el dual de un teorema se obtiene intercambiando las 
operaciones Y y O y tambien intercambiando los 1 y 0 si estan presentes. 
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Los teoremas booleanos se utilizan para manejar las ecuaciones logicas como la 
(11.1-16) en diferentes formas que son completamente equivalentes entre si. Cada forma 
conduce, pues, a un circuito diferente el cual realiza exactamente la misma relation c 
expresion entre la entrada y la salida. El disenador puede entonces elegir entre las diversas 
formas para satisfacer los requisitos del problema en cuestion. Los requisitos practicos 
implican la election del circuito que utilice el minimo numero de puertas o un solo tipo de 
puerta. 

La manipulation de las ecuaciones logicas esta explicada en los ejemplos siguientes. 

- EJEMPL011.2-1 - 

Simplificar la ecuacion logica 

L = XY 4- XY + XY 

Solution 

Se efectuan los pasos detalladamente, estando anotado en cada caso el teorema 
aplicable: 

L = Y(X 4- X)_+ XY __ teorema 3 a 

= Y{ 1) + XY = Y 4- XY teorema 8a 

= Y 4- X teorema 9 a 

La ecuacion reducida es considerablemente mas sencilla que la ecuacion original. 


- EJEMPL011.2-2 - 

A menudo formas alternas de una expresion dan por resultado la mejor realizacion 
del circuito. Hallar una forma alternativa para 

L = X + YZ 

Solution 

Aqui se utilizan las leyes de De Morgan de la manera siguiente. Sea YZ — A. 
Luego, por el teorema 10<7, tenemos 

L = X + A = XA = X(YZ) 

Ahora, utilizando el teorema 10/?, tenemos YZ = F + Z, por lo que finalmente, 

L = X(Y 4- Z) 
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- EJEMPLO 112-3 

Si L = XY 4- XY , hallar una expresion para L. 


Solucion 


L = XY + XY 

= (7y)(^7) 

= (1 + ?)(Z + P) 

= (X + f)(X + 7) 

- XX + XY + YX + YY 
= XY + YX 


teorema 10a 
teorema 106 
teorema 56 
teorema 3a 
teorema 86 


11.3. LAS FUNCIONES NO-Y (NAND) y NO-O (NOR) 

Los interruptores electronicos (puertas) no realizan facilmente las operaciones logicas O e 
Y, pero realizan facilmente las operaciones combinadas NO-Y (NAND) y NO-O (NOR), 
Las excepciones son las matrices logicas programables (PAL) en alta escala de integration 
(LSI). Estos circuitos seran tratados en la Section 14.5. 


11.3-1. La funcion no-y cnand) 

La funcion NO-Y da salida logica 0 unicamente cuando todas las entradas son un 1 
logico. La tabla de verdad esta en la Tabla 11.3-1. En la tabla vemos que la columna salida 
es el complemento o negation de la cuarta columna, donde esta expresada la funcion Y, 
AB . Asi, para la funcion NO-Y tenemos 

L = AB (11.3-1) 

La palabra NAND (NO-Y) es claramente la contraction de NOT-AND. La operacion 
NO-Y se muestra en la Figura 11.3-la, asi como el simbolo estandar para la puerta NO-Y. 
El simbolo es el mismo que el de la puerta Y mas un pequeno circulo a la salida que 
representa la operacion NO. 


Tabla 11.3-1. Tabla de verdad 
de la operacion NO-Y 



II §#§ 

Salida L 

h • i 

U m gj 

0 

0 

1 

o 1 

0 

1 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

1 

0 

1 
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Figura 11.3-1. Simbolos de circuito: (a) puerta NO-Y; (6) puerta NO-O. 

Cuando se aplica la funcion NO-Y a mas de dos variables se escribe 

L = ABCD ~ (11.3-2) 

La operacion NO-Y es conmutativa; es decir, 

L = ABC = RAC = (11.3-3) 

Sin embargo, no es asociativa ya que (vease Prob. 11.3-1) 

(AB)C * A(BQ (11.3-4) 


11.3-2. La funcion NO-O (NOR) 

Como era de suponer, hay una operacion dual de la operacion NO-Y llamada operacion 
NO-O, en la cual la salida es un 0 logico cuando una o mas entradas son un 1 logico. La 
tabla de verdad esta dada en la Tabla 11.3-2. En la tabla se ve que la columna de salida es 
el complemento (o negacion) de la cuarta columna donde esta expresada la funcion O, 
A + B. Asi, para la funcion NO-O 


L = A + B (11.3-5) 

La palabra NOR es la contraccion de NOT-OR, y el simbolo de la puerta NO-O esta 
representado en la Figura 11.3-16. 
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Tdbld 11.3-2. Tabla de verdad 
de la operation NO-O 


A 

B ;■ 

Salida L 
(NO-O) 

A + B 
(O) 

0 

0 

1 

0 

0 

1 

0 

1 

1 

0 

0 

1 

1 

1 

0 

1 


Lo mismo que para la puerta NO-Y, el simbolo para la puerta NO-O es el mismo que 
para la puerta O con un circulito en la salida que representa la operation NO. Tambien la 
operation NO-O es conmutativa; es decir. 


L = A + B+ C+-- = B + A + C+-' (11.3-6) 

y nuevamente no es asociativa, puesto que (vease Prob. 11.3-2) 


A + B+ C^A + B+ C (11.3-7) 

Cuando se unen mas de dos variables mediante O, el resultado es el de la expre- 
sion (11.3-6). 

En secciones posteriores explicaremos los metodos de sintesis que conducen a circuitos 
en que solamente intervienen puertas NO-Y y/o. NO.-O. 

11.3-3. la funcidn o-exclusiva (EXOR) 

Una funcion que se presenta a menudo es la correspondiente a la tabla de verdad de la 
Tabla 11.3-3. Se la denomina operation O-exclusiva y simbolicamente se escribe 


L = A ® B (11.3-8) 


TdbBd 11.3-3. Tabla de verdad 
de la funcion O-exclusiva 


: - A 

'mm i 

B 

SdH. I 

0 

0 

0 

0 

1 

1 

1 

0 

1 

1 

1 

0 


Dicho con palabras, la salida I es un 1 logico si la entrada A o la entrada B es un 1 logico 
exclusivamente , es decir, cuando no son 1 simultaneamente. 

Podemos expresar la O-exclusiva mediante funciones NO, Y y O por el siguiente 
razonamiento basado en la tabla de verdad. Primero formamos todas las combinaciones 
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posibles que conducen a L = 1. Estas se derivan de Jas lineas segunda y tercera de la tabla 
de verdad, es decir, de las lineas en las cuales L = 1. Las condiciones de la segunda Hnea 
son A = 0 Y B = 1, que daran 1 cuando se escriben en forma logica como mientras 
las de la tercera linea son A = 1 Y B = 0, que dan 1 cuando se escriben como AB. 
Observese que cualquiera de las lineas segunda O tercera conduce a la L = 1 que se desea, 
por lo que podemos escribir la relation deseada en forma de ecuacion logica 

L = AB + AB (11.3-9) 

El lector debe construir una tabla de verdad partiendo de esta ecuacion para comprobar 
que ciertamente satisface las especificaciones de la funcion O-exclusiva. 

La funcion O-exclusiva es conmutativa y tambien asociativa, por lo que se puede 
utilizar la notacion 


L=A@B®C@D (11.3-10) 

sin parentesis para indicar agrupamiento. 

En la Figura lL3-2a esta representado un posible circuito que realiza la operacion 
O-exclusiva utilizando las puertas NO, Y y O. El simbolo normalizado de la puerta 
O-exclusiva esta representado en la Figura 11.3-26. En la practica, las puertas O-exclusiva 
con mas de dos entradas no son comerciales, por lo que se utiliza la disposicion de la 
Figura 11.3-2c para acomodar entradas adicionales. 




Figura 11.3-2. {a) Circuito que realiza la operacion O-exclusiva; ( b ) simbolo de la puerta 
O-exclusiva; (c) disposicion que admite mas de dos entradas. 
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11.3-4. Expresiones con fedas las operadenes no-y (NAND) 

@ fodas NO-O (NOR) 

En la practica, a menudo es conveniente disenar circuitos logicos utilizando solo un tipo 
de puerta, es decir, NO-Y o NO-O. Esto es particularmente valido cuando se utilizan 
circuitos integrados. Mediante el uso correcto de los teoremas de De Morgan pueden ser 
manejadas todas las posibles funciones logicas de forma que sean facilmente sintetizadas 
utilizando solo un tipo de puerta. Empecemos por considerar solamente puertas logicas 
NO-Y. La operacion Y se obtiene utilizando la puerta NO-Y seguida de un inversor, como 
muestra la Figura 11.3-3. Esto es ABC = ABC. Para la operacion O utilizamos el teorema 
de De Morgan como sigue 

L - ABC = A + B+ C = A + B+ C (11.3-11) 

El circuito correspondiente esta representado en la Figura 11.3-36. 

De manera analoga, se puede utilizar la puerta NO-O para sintetizar ambas funciones 
Y y O (vease Prob. 11.3-3). 

Para ilustrar esta tecnica aplicada a una expresion mas complicada, consideremos la 
expresion en terminos de operaciones NO-Y solamente 

L = A + BC (11.3-12) 

Aplicando los teoremas de De Morgan tenemos 

L - A A BC m ( A)(BC) (11.3-12) 

Luego L = L = (A){SC) (11.3-13) 

El circuito correspondiente, utilizando unicamente puertas NO-Y, es el de la Fi¬ 
gura 11.3-4. 

Como estos problemas pueden ser muy complejos es conveniente resolverlos sistemati- 
camente. En la seccion siguiente se expone uno de tales procedimientos 



(b) 


Figura 11.3-3. Logica NO-Y: (a) la operacion Y; (Z?) la operacion O. 
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Ficjlini 11.3-4. Realization de la operation NO-Y para L = A + ESC.. 

11 A. FORMAS CANONICAS DE FUNCIONES LOGICAS 
ii.a-1. Suma de productos 

En la primera forma normalizada consideraremos la de suma de productos, en que se 
escribe la funcion logica como simple suma de terminos. Por ejemplo, consideremos la 
funcion 


L = (fV + XY)(X + YZ) (11.4-1) 

Para expresar esto como una suma de productos desarrollamos la expresion utilizando el 
teorema 3 a. 

L = (W + XYJX + (W + XY)YZ = WX + XXY + WYZ + XYYZ 
= WX + XY + WYZ + XYZ (11.4-2) 

Esta es la suma de productos deseada. 

Algunas veces se deben utilizar las leyes de De Morgan. Por ejemplo, consideremos 

L = [AB + C)D (11.4-3) 

Utilizando el teorema 3a, tenemos 

L = (AB)D + CD (11.4-4) 

Esta no es todavia la forma deseada de suma de productos a causa de la presencia del 
termino AB , donde la combinacion AB esta negada o complementada. Utilizamos la ley 
de De Morgan AB — A + B para obtener 

L = (A + B)D + CD = AD + BD + CD (11.4-5) 

Esta es la forma deseada. 

Los ejemplos que siguen indican que siempre es posible manejar una expresion logica 
en la forma de simple suma de terminos en que cada termino es un producto de alguna 
combinacion de las variables. Algunas de las variables pueden estar complementadas. 
Nunca aparecera la misma variable dos veces en un mismo termino a causa de que si asi 
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fuese eliminariamos ia repetition utilizando AA = A o AA = A. Si aparece la forma AA 
en algun termino, este termino es identicamente nulo y puede ser omitido. 

Observese que no tod os los terminos de (11.4-2) y (11.4-5) contienen todas las variables. 
Una ulterior normalization conduce a una expresion en que aparecen en cada termino 
todas las variables, ya sean complementadas o no complementadas. Esto es lo que se suele 
llamar forma de suma de productos desarrollada. Aparece naturalmente cuando la ecuacion 
logica se deriva de una tabla de verdad, como ilustra el ejemplo que sigue. 

- EJEMPL011.4-1 - 

Hallar la ecuacion logica de L descrita por la tabla de verdad 


Fila 

| X 

;; y V: 



1 

0 

0 

0 

0 

2 

0 

0 

1 

0 

3 

0 

1 

0 

1 

4 

0 

1 

1 

1 

5 

1 

0 

0 

1 

6 

1 

0 

1 

0 

7 

1 

1 

0 

1 

8 

1 

1 

1 

1 


Solution 

Las filas de la tabla de verdad han sido numeradas por comodidad. Vemos que 
L — 1 para las condiciones de las filas 3, 4, 5, 7 y 8. Consideremos la fila 3. En esta 
fila vemos que L = lsiY=0YF = 1 Y Z = 0. Estas tres condiciones pueden ser 
combinadas en una expresion 


XYZ = 1 (11.4-6) 

El lector debera comprobar que esta expresion es 1 solamente cuando X = 0, Y = 1 
y Z = 0. Para las condiciones de la fila 4 tenemos 

XYZ = 1 (11.4-7) 

Observese que cualquiera de la fila 3 O fila 4 conduce a L = 1 ; asi, considerando 
unicamente estas dos filas, podemos escribir 

L = XYZ + XYZ 

donde los dos terminos de la derecha representan las filas tercera y cuarta de la tabla 
de verdad. 

Las filas 5, 7 y 8 conducen a los terminos XYZ , XYZ y XYZ , respectivamente. Si 
cualquiera de ellos es 1, L sera 1. Asi pues, seran simples alternativas O de la 
expresion correspondiente en las filas 3 y 4. La ecuacion logica final es 


L - XYZ + XYZ + XYZ + XYZ + XYZ 


( 11 . 4 - 8 ) 
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Esta es la forma de suma de productos desarrollada. Cada termino individual recibe 
el nombre de minitermino {miniterm). 

La expresion que da (11.4-8) se puede escribir directamente partiendo de la tabla 
de verdad y observando que las variables de cada fila que tiene L = 1 estan 
conectadas por la funcion Y (cualquier variable que aparece como 1 se deja sin 
cambiar y cada variable que aparece en la tabla como 0 es complementada) y los 
terminos de cada fila son conectados por la funcion O. 

La forma de suma de productos desarrollada suele ser mas complicada de lo 
necesario. Por ejemplo, la expresion correspondiente a L en (11.4-8) se puede reducir 
a una forma mucho mas sencilla (vease Prob. 11.4-3): 

L = Y 4- XZ (11.4-9) 

La forma de suma de productos desarrollada es util para los metodos de sintesis que 
estudiaremos en una section posterior. 


11.4-2. Producto de sumas 

La forma alternativa producto de sumas consiste en un producto de terminos en el cual 
cada uno de ellos esta constituido por una suma de todas o parte de las variables. Se puede 
llegar a ella de diversas maneras. Explicamos el metodo algebraico considerando (11.4-1). 
A fin de convertir los productos XY e YZ en sumas de variables individuals hacemos uso 
del teorema 3 b. Esto da 

L = {W 4- XY)(X 4- YZ) = {W 4- X){W + Y)(X 4- Y)(X + Z) (11.4-10) 

Cada factor del producto solo contiene dos de las cuatro variables. 

En la forma de producto de sumas desarrollado aparecen todas las variables en cada 
factor. Esta forma se puede obtener directamente de la tabla de verdad de manera analoga 
a la que se empleo para la forma de suma de productos. Si nos referimos a la tabla de 
verdad del Ejemplo 11.4-1, ahora consideramos las filas 1, 2 y 6 para las cuales L = 0. En 
cada una de estas filas se forma una suma de terminos (si una variable tiene el valor 1, 
estara complementada, mientras que si la variable tiene el valor 0, se deja sin cambiar). 
Asi, en la fila 1 tenemos la suma X 4- Y 4- Z, es decir, cuando Y = 0, L = 0 y Z = 0 
simultaneamente, L — 0. Analogamente, en la fila 2, la suma es X 4- Y 4- Z y en la fila 6 
es X 4- Y 4- Z. Cuando cualquiera de estas sumas es 0, es decir, cada termino de la suma 
es 0, debemos tener L = 0. Por tanto, los tres terminos deben ser relacionados entre si por 
la funcion Y, lo que conduce a la ecuacion logica en forma de producto de sumas 
desarrollado. 


L = (X 4- Y 4- Z)(X + Y + Z)(X + Y + Z) (11.4-11) 

Cada uno de los tres terminos se denomina maxitermino (/ maxterm ). El lector comprobara 
que los valores de Y, Y y Z de cada fila de la tabla de verdad conduce al valor correcto de 
L, ya sea 0 6 1. 
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Para resumir esta section observemos que la forma canonica de suma de productos 
indica la combination de los valores variables que conducen a L = 1, mientras la forma 
canonica de producto de sumas muestra las combinaciones que conducen a L = 0. La 
forma de la suma de productos se expresa en terminos de miniterminos y solo uno de ellos 
debe ser 1 para tener L = 1 . La forma de producto de sumas se expresa como maxiterminos 
y solo uno de ellos debe ser 0 para tener L = 0. 

Las ecuaciones (11.4-8) y (11.4-11) son formas diferentes de la misma funcion logica L 
que debe ser consistente. Esta consistencia se verifica facilmente sustituyendo los valores 
de X, Y y Z de cada fila de la tabla de verdad de las dos formas. Observese que tenemos 
tres variables, por lo que hay 2 3 = 8 combinaciones posibles. Por la tabla de verdad 
vemos que cinco de ellas conducen a L = 1 . Asi tenemos cinco miniterminos en (11.4-8). 
Las otras tres combinaciones conducen a L — 0 y aparecen como los maxiterminos en 
(11.4-11). 


11.4-3. Sfntesis utlllzando expreslones candnlcas 

Consideremos la expresion suma de productos 

L = AD + BD + CD (11-4-5) 

El circuito logico que resulta esta representado en la Figura 11.4-1. Vemos que se compone 
de un numero de puertas Y igual al numero de terminos, seguidas por una sola puerta O. 
Este tipo de circuito se suele denominar circuito Y-O de dos niveles a causa de que las 
entradas pasan primero a traves de las puertas Y (llamadas primer nivel) y luego a traves 
de la puerta O en el segundo nivel. Evidentemente, todas las ecuaciones suma de productos 
conducen a estructuras analogas Y-O de dos niveles. 


rv 

D O-- J 


} 1 Figura 11.4-1. Circuito logico para 

D O I- y L = AD + BD + CD. 

Si comenzamos con una expresion producto de sumas, el circuito resultante sera una 
estructura O-Y de dos niveles en que las puertas de primer nivel son puertas O y la puerta 
de segundo nivel es una puerta Y. 

Las mencionadas puertas de dos niveles no siempre pueden permitir la realization mas 
eficiente y economica de una expresion dada, pero se disenan facilmente y tienen menores 
tiempos de retardo de propagation que las estructuras de nivel mas alto (la Section 14.5 
describe chips de conjuntos de puertas disenados para obtener circuitos O-Y e Y-O 
eficientes). 
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11.4-C sintesis utilizando unicamente puertas n©-y o no-© 1 2 


En la Seccion 11.3 hemos explicado un procedimiento para el diseno de circuitos logicos 
utilizando unicamente puertas NO-Y o NO-O. En esta seccion veremos que la conversion 
de los circuitos Y-O y O-Y de dos niveles en solo NO-Y o solo NO-O es un paso 
extremadamente sencillo. Consideremos, por ejemplo, la expresion suma de productos 

L = XY + XZ (11.4-12) 

Esta se sintetiza en la forma de dos niveles como muestra la Figura 1 \A-2a. A continuation, 
aplicamos el teorema de De Morgan a (11.4-12) para obtener 


L — XY + XZ = (XY)(XZ) (11.4-13*) 


y por tanto 


L = L = (XY)(XZ) 


(11.4-13/?) 


La ecuacion (11.4-13/?) se sintetiza utilizando unicamente puertas NO-Y en la Fi¬ 
gura 11.4-2/?. El circuito solo NO-Y resultante es exactamente el mismo que el circuito 
Y-O excepto que cada puerta es una puerta NO-Y. 

La expresion producto de sumas para (11.4-12) es 

L = {X + Y){X + Z) (11.4-14) 

Esto esta sintetizado en la forma O-Y en la Figura 11.4-2c. 

Utilizando el teorema de De Morgan podemos manipular esta expresion como sigue: 

L - (X + Y)(X + Z) = (F+T) + (X + Z) (11.4-15*) 


De donde L = L = {X + Y) + (X + Z) (11.4-15/?) 



Figura 11.4-2. Estructuras solo NO-Y o solo NO-O: (a) circuito Y-O; (Z?) circuito correspondiente 
con solo NO-Y; (c) circuito O-Y; (d) circuito correspondiente con solo NO-O. 
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Esto esta sintetizado en la Figura \\A-2d utilizando puertas NO-O. El circuito NO-O 
resultante es exactamente el mismo que el circuito O-Y excepto en que todas las puertas 
son NO-O. 

El procedimiento de diseno se puede enunciar ahora como sigue. 

Para disehar un circuito total o exclusivamente NO- Y se convierte la expresion logica 
deseada a la forma suma de product os y luego se dibuja el correspondiente circuito Y-0 de 
dos niveles v se camhian todas las puertas a NO- Y. 

Para disehar un circuito total o exclusivamente NO-O se convierte la expresion logica 
deseada a la forma producto de sum as y luego se dibuja el correspondiente circuito O-Y de 
dos niveles y se camhian todas las puertas a NO-O. 


11.5. TABLAS DE KARNAUGH 


Hemos visto en la ultima seccion que las ecuaciones logicas se presentan en todas las 
formas y tamanos, y que su simplificacion algebraica no siempre es facil. Para el proceso 
de simplificacion es necesaria una considerable experiencia. Las tablas de Karnaugh son 
una tecnica grafica para reducir las ecuaciones logicas a la forma minima*. Pueden ser 
utilizadas para cualquier numero de variables, pero aqui solo trataremos el caso de cuatro 
variables. 

La tabla de Karnaugh consiste en un sistema de celdas o casillas que contienen toda la 
information presente en la tabla de verdad, dispuesta de manera que permite una rapida 
simplificacion visual de la ecuacion logica de acuerdo con algunas reglas muy simples. La 
tabla mas sencilla implica dos variables y esta representada en la Figura 11.5-1 a. La tabla 
contiene cuatro celdas, una para cada combination posible de las variables y, por tanto, 
una por cada fila de la tabla de verdad. En la Figura 11.5-1 b hemos representado las 
combinaciones de las variables en las celdas individuals de la tabla o mapa de Karnaugh 
y los terminos de la ecuacion logica que resultarian de incluir un 1 en cada fila de la tabla 
de verdad. Se ve que cada fila de la tabla de verdad corresponde exactamente a una celda 
de la tabla de Karnaugh. Para aplicarla colocamos un 1 en cada celda de la tabla a la cual 
corresponde en la tabla de verdad una fila en que L es un 1 y un 0 en cada celda 
correspondiente a una fila de la tabla de verdad que da resultado 0. Usualmente los ceros 
no se escriben explicitamente y una celda vacia se supone que contiene un 0. Con estas 
definiciones puede ser leida una tabla de la misma manera que una tabla de verdad a fin de 
escribir la ecuacion logica, como se muestra en la Figura 11.5-lc. Si una celda contiene 1, 
el termino de la ecuacion que corresponde a esta celda contendra todas las variables 
afectadas de la notacion Y; si la fila o la columna de la tabla en que aparece el 1 esta 
encabezada por un 0 en la variable, aparece en el termino el complemento de esa variable; 
de otra manera, la variable aparece no complementada, o sea, no negada. Por ejemplo, en 
la Figura 11.5-lc, aparece un 1 en la celda formada por la intersection de la columna A = 
0 Y la fila B = I. De aqui que la celda este representada por el termino A • B. Los 
terminos individuates, uno por cada celda que contiene un 1, estan asociados mediante la 
notacion O para la ecuacion logica final. 


* No se usara negrila en los digilos binarios en las lablas de verdad o mapas de Karnaugh (Sec. 11.5) ya que 
queda clara su naturaleza. 
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r \A= Q A =1 
B = 0 


B = [ 


{«) 


\A 

B \ 0 j 


AB 

AB 

AB 

AB 


(b) 


Tabla de verdad 


':A 

B 

T6rmiii6 en ecuaci6n 
: • I6gica igua) a 1 

0 

0 

AB 

0 

1 

AB 

i 

0 

AB 

i 

1 

AB 


Tabla de verdad 

0 1 

oi Ti 


i i i 


Tabla K para L — AB + AB + AB 
(c) 

Ffigura 11.5-1. Tablas de Karnaugh: (a) tabla de dos variables; ( b ) correspondence con la tabla 

de verdad; (c) ejemplo. 


A 

B 

L 

0 

0 

0 

0 

I 

l 

l 

1 

0 

l 

1 

1 




Figisra 11.5-2. Tablas de Karnaugh: (a) L x = A; 
(a) (b) ( b ) L 2 = B. 


La utilidad de la tabla o mapa de Karnaugh estriba en el hecho de que las celdas 
adyacentes se pueden agrupar visualmente para eliminar las variables redundantes. Por 
ejemplo, consideremos la tabla de la Figura 1 L5-2a. La combinacion de unos representada 
nos conducira a escribir la ecuacion logica de L y en la forma 

L. = AB + AB ( 11 . 5 - 1 ) 
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B 



Figura 11.5-3. Tabla de Karnaugh para L 3 = B + BA. 


Esto se puede simplificar asi 

L x = A(B + B) = A (11.5-2) 

Asi pues, el agrupamiento de dos celdas, como se muestra en la Figura 11.5-2a, conduce 
inmediatamente a la expresion simplificada L x = A , que solo contiene una variable. 

En la tabla de la Figura 11.5-26 leemos inmediatamente L 2 = B. Para probar que esta 
simple expresion es correcta procederemos como antes escribiendo la expresion completa 

L 2 = AB + AB = B(A + A) = B (11.5-3) 

En un caso mas interesante consideremos la ecuacion logica 

L 3 = B + BA (11.5-4) 

Yeamos si se puede hacer uso de la tabla de Karnaugh para simplificar esta expresion. La 
tabla esta en la Figura 11.5-3. Como se ve, son posibles ambos agrupamientos horizontal y 
vertical. El agrupamiento horizontal demuestra que L 3 = 1 cuando B = 0, es decir, 
cuando B = 1, y el agrupamiento vertical indica que L 3 = 1 cuando A = 1; de aqui 


L 3 = B + A 


(11.5-5) 


Se comprueba facilmente que es una consecuencia del teorema 9a. 

Ahora se puede enumerar un conjunto de reglas de simplificacion utilizando una tabla 
de dos variables: 

1. Un grupo de dos celdas adyacentes da lugar a una sola variable. 

2. Una sola celda que no puede ser combinada representa un termino de dos variables. 

Es permisible superponer o solapar grupos a causa de que en el algebra booleana 
A + A - A. 


11.5-1. TabEas de tres variables 

Cuando la tabla comprende tres variables, cada celda representa el producto logico de las 
tres, como muestra la Figura 11.5-4a. Es necesario el ordenamiento no binario del eje AB 
por lo que cada vez solo cambia una variable entre celdas adyacentes, condicion que hace 
posible la simplificacion visual mediante la agrupacion de celdas individuals. Es importante 
observar que la tabla es continua en el sentido representado en la Figura 11.5-46, donde 
hemos flanqueado la tabla primaria con dos tablas auxiliares cada una de las cuales 
contiene el mismo sistema de unos y ceros que la tabla primaria. En la practica, rara vez es 
necesario confeccionar las tablas auxiliares, pero siempre debemos recordar que estan presentes. 
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A B 

AB f/ 

C\ 00 01 

11 

10 

C - 0 

ABC 

ABC 

ABC 

ABC 

1 

ABC 

ABC 

ABC 

ABC 



(a) 


11 10 

00 

01 

11 

10 


(b) 

Figure 11.5-4. Tablas de Karnaugh de tres variables: ( a ) tabla primaria; (b) tabla primaria 
(Uneas llenas) con tablas auxiliares (lineas de trazos). 

Las reglas para simplificar la tabla de tres variables son las siguientes: 

1. Se combina un grupo de cuatro celdas adyacentes (en linea o cuadrado) para 
producir una sola variable. 

2. Se combina un grupo de dos celdas adyacentes para producir un termino de dos 
variables. 

3. Una sola celda que no puede ser combinada representa un termino de tres variables. 

El uso de estas reglas se muestra en los mapas de la Figura 11.5-5. Las Figuras 11.5-5a 
y b ilustran el uso de la primera regia: en la Figura 11.5-5a se observan dos grupos de 
cuatro unos que producen L = A + C. En la Figura 11.5-5Z? vemos la naturaleza continua 
del mapa. Observamos que B = 0 unicamente en las cuatro celdas que contienen un 1. 
Notese tambien que en estas cuatro celdas A y C toman los valores 0 y 1; por lo tanto 
L = 1 cuando B = 0, es decir, L — B. Las reglas 2 y 3 se muestran en la Figura 11.5-5c, 
donde se ven tres terminos; los dos bloques AC y BC , y el unico termino aislado ABC , El 
resultado es L = ABC + AC + BC. 


11.5-2. Tabla de cuatro variables 

Una tabla de cuatro variables tiene 16 celdas, como muestra la Figura 11.5-6 a. Las reglas 
de agrupamiento son las siguientes: 

1. Ocho celdas adyacentes producen una sola variable. 

2. Cuatro celdas adyacentes producen un termino de dos variables. 

3. Dos celdas adyacentes producen un termino de tres variables. 

4. Las celdas individuates representan terminos de cuatro variables. 
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A + C 




L = ABC + AC + BC 


Flgura 11.5-5. Tablas de tres variables: ( 0 ) agrupamiento de cuatro celdas; (6) continuidad de la 
tabla; (c) agrupamientos de dos celdas y una sola ceida. 


La tabla de cuatro variables es continua de izquierda a derecha, lo mismo que la tabla 
de tres variables, y tambien es continua de arriba abajo, como ilustra la Figura 11.5-66. El 
uso de la tabla de cuatro variables esta explicado en los siguientes ejemplos. 
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- EJEMPL011.5-1 -- 

Escribir la ecuacion logica correspondiente a la tabla de Karnaugh de la Fi- 
gura 11.5-1 a. 

Solution 

El agrupamiento que da por resultado el minirno numero de terminos esta en la 
Figura 11.5-76. La expresion logica resultante es 

L = ABCD + ABD + ABD + CD 


\ AB 
} \ 00 

01 . 

11 

10 

00 

1 


1 


01 




1 

11 

1 

1 

1 

1 

10 



1 





00 01 11 10 



ABD 


ABD 


ABD 


ib) 

FSgura 11.5-7. Tabla de Karnaugh para el Ejemplo 11.5-1: (a) tabla; (6) agrupamientos. 
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- EJEMPLO 11.5-2 -----I 

Utilizar la tabla de Karnaugh para simplificar la expresion 

L = ABCD + ABCD + ABC + ACD + ACD 

Solution 

La tabla esta en la Figura 11.5-8 y el agrupamiento indicado conduce a la expresion 
simplificada 

L = AD -1- ABC + BCD 

AD 



AD 

Figura 11.5-8. Tabla de Karnaugh para el Ejemplo 11.5-2. 

A menudo, una tabla conducira a varios agrupamientos minimos posibles, todos los 
cuales conducen a expresiones que aparentemente son casi las mismas. Cuando esto ocurra, 
habra que basar la election en algunos otros criterios y suele haber varias funciones «optimas». 

11.6. EJEMPLO DE DISENO: UNA MAQUINA DE ESCRUTINIO 

Las especificaciones de los circuitos logicos, es decir, el enunciado del problema se suele 
expresar con palabras. Estas expresiones deben ser traducidas a una tabla de verdad o a 
una ecuacion logica mediante la cual se puede disenar el circuito deseado utilizando los 
principios establecidos en las secciones anteriores. Como ejemplo de este proceso conside- 
remos el problema siguiente. 
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En una cierta corporation los miembros directivos poseen todas las acciones, que se 
distribuyen como siguen: 

A posee el 45 por 100 
B posee el 30 por 100 
C posee el 15 por 100 
D posee el 10 por 100 

Cada miembro tiene un porcentaje de voto igual al numero de acciones que posee y para 
aprobar una motion se requiere que la suma de votos afirmativos sea mayor del 50 por 100. 

Se nos ha pedido disenar un sistema electronico de votacion para la corporation. En la 
sala de juntas cada miembro debe tener un conmutador con el cual pueda indicar si su 
voto es SI o NO. Si la suma de votos afirmativos emitidos es mas del 50 por 100 se 
enciende una lampara que indica que la proposition que se vota es aceptada. 

Para disenar tal sistema de votacion procedemos como sigue: 

1. Escribir la tabla de verdad. 

2. Convertir la tabla de verdad en una tabla de Karnaugh. 

3. Dibujar el circuito logico utilizando (1) unicamente puertas NO-Y y (2) puertas 
NO-O unicamente. 

Tabla de verdad. Un voto NO esta representado por un 0 (interruptor abierto) y un voto 
SI por un 1 (interruptor cerrado). Tenemos cuatro entradas, A, B , C, D, y una salida L que 
es 1 (encendido) cuando el voto supera el 50 por 100. La tabla de verdad es la 11.6-1 y el 
porcentaje de votos SI para cada fila esta incluido al mismo tiempo que el porcentaje de 
cada miembro. 


Tabla 11.6-1. Tabla de verdad que indica cuando 
superan el 50 por 100 los votos afirmativos emitidos 


Fila 

V 

45% 

A 

30% 

S 9- 

1SS 

•m.#;*: V-:; 

• Vr. - ^ 

mm 

D 

ill -■ 

o/t- 

A 

0 

0 

0 

0 

0 

0 

0 

1 

0 

0 

0 

1 

0 

10 

2 

0 

0 

1 

0 

0 

15 

3 

0 

0 

1 

l 

0 

25 

4 

0 

i 

0 

0 

0 

30 

5 

0 

i 

0 

1 

0 

40 

6 

0 

i 

1 

0 

0 

45 

7 

0 

i 

1 

1 

1 

55 

8 

1 

0 

0 

0 

0 

45 

9 

1 

0 

0 

1 

1 

55 

10 

1 

0 

1 

0 

1 

60 

11 

1 

0 

1 

1 

1 

70 

12 

1 

1 

0 

0 

1 

75 

13 

1 

1 

0 

1 

1 

85 

14 

1 

1 

1 

0 

1 

90 

15 

1 

1 

1 

1 

1 

100 
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Las combinaciones que conducen a una votacion mayor que el 50 por 100 se pueden 
establecer simpiemente por sentido comun, pero la tabla de verdad proporciona un 
procedimiento sistematico para este proceso y nos da medios para resolver problemas que 
son demasiado complejos para ser resueltos por simple inspeccion. Por la tabla de verdad 
vemos que hay ocho combinaciones de las cuatro variables de entrada que conducen a 
L = \ (mocion aprobada). Cualquiera de estas combinaciones es suficiente para aprobar 
una mocion. Asi pues, si se realizan la primera de estas combinaciones, O la segunda, O la 
tercera, etc., la lampara se encendera. Nuestra ecuacion logica para L sera, pues, una suma 
de productos que contiene ocho terminos, correspondientes cada uno de ellos a una de las 
lineas de la tabla de verdad para la cual L — 1. 

A continuation consideramos Ja fila 7, que es la primera combinacion que conduce a 
L = 1, es decir, i4 = 0Y5=lYC = lYD = l. Esta combinacion produce un valor 
logico 1 cuando se escribe como ABCD. La segunda combinacion es/l = lY5 = 0Y 
C = 0 Y D = 1, que se escribe ABCD , y asi sucesivamente para las ocho combinaciones. 
La ecuacion completa es 

L = ABCD + ABCD + ABCD + ABCD + ABCD 

+ ABCD + ABCD + ABCD (11.6-1) 

Tabla de Karnaugh. En lugar de tratar de simplificar esta expresion algebraicamente, 
transferimos la information de la tabla de verdad a la tabla de Karnaugh de la Figura 
11.6-1. Asi, ponemos un 1 en las casillas 7, 9, 10, 11, 12, 13, 14 y 15 del mapa de Karnaugh. 

Ecuacion simplificada. La expresion logica que se deduce de la tabla es 

L = BCD + AB + AC + AD = BCD + A{B + C + D) (11.6-2) 

Esto concuerda con la conclusion a que se llega razonando por sentido comun. Todos los 
miembros B, C y D votan SI, O A y cualquiera de los otros vota SI para que sea aprobada 
una mocion. 


AB 



AD 


AC 


Figura 11.6-1. Tabla de Karnaugh para el ejemplo de 
la maquina de escrutinio. 
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(« 


FBgura 11.6-2. Circuito de la maquina de escrutinio: (a) Y-O; ( b ) solo NO-Y. 

Circuito logico. El circuito logico se dibuja utilizando la logica Y-O de dos niveles de la 
Figura 11.6-2a y tambien puertas NO-Y de la Figura 11.6-26. A fin de obtener el circuito 
logico utilizando puertas unicamente NO-O volvemos a la tabla de Karnaugh de la 
Figura 11.6-1, que esta reproducida en la Figura 11.6-3 para mostrar las celdas en que 
L = 0. Para facilitar la combination de las celdas se confeccionan dos tablas auxiliares. 
Esto da como resultado cuatro terminos para los cuales L = 0:£ = 0yC==0y£> = 0; 
A = 0yC = 0;/l = QyB = 0;yA = 0yD — 0. Asi, expresando L como producto de 
sumas, se obtiene 

L = {B + C + D){A + C)(A + B)(A + D) (11.6-3) 

La description del circuito (11.6-3) esta en la Figura 11.6-4a utilizando la configuration 
O-Y de dos niveles y en la Figura 11.6-4a utilizando solamente puertas NO-O. 

11.7. EL SISTEMA DE NUMEROS BINARIOS 


En el sistema de numeros binarios solamente se utilizan dos digitos 0 y 1. En virtud de que 
estos dos digitos pueden ser identificados directamente por los estados de conduction (ON) y 
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Flgura 11.6-3. Tabla de Karnaugh de la que se obtiene la expresion producto de sumas. 




<« 

Figura 11.6-4. Circuito de la maquina de escrutinio: (a) O-Y; (6) solo NO-O. 
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de corte (OFF) de las variables logicas ya explicadas en este capitulo, el sistema binano ha 
llegado a ser el sistema basico de numeros del computador digital. 

Una manera de introducir el concepto de sistema de numeros es explicar los principios 
fundamentales en terminos del sistema decimal, con el que todos estamos familiarizados. 
Si tomamos el numero decimal 634,72 y lo separamos en sus componentes fundamentales, 
tenemos 

N = 634,72 = (6 x 10 2 ) + (3 x 10 1 ) + (4 x 10°) + (7 x KT 1 ) + (2 x 10“ 2 ) (11.7-1) 

Cuando el numero esta escrito de esta manera, vemos el significado de la posicion 
ocupada por cada digito. Tambien vemos que el numero que especifica esta posicion 
relativa de la coma decimal es una potencia de 10. Asi pues, 10 es la unidad fundamental 
del sistema decimal, llamada base. El sistema requiere 10 simbolos, que son los digitos o 
cifras 0, 1, 2, 8, 9. 

En el sistema binario la base es 2 y los simbolos son 0 y 1. Estos digitos son, pues, los 
coeficientes de las potencias de 2. Por ejemplo, consideremos el numero binario 1011,01, 
que puede desarrollarse asi 

1011,01 - (1 x 2 3 ) + (0 x 2 2 ) + (1 x 2 1 ) + (1 x 2°) + (0 x 2’ 1 ) + (1 x 2" 2 ) 

= 8 + 0 + 2 + 14- 0 + A 

= 11,25 (decimal) (11.7-2) 

En el sistema binario la separation entre los exponentes positivos y negativos es la 
coma o punto binario. Si es necesario indicar explicitamente la base de un numero 
utilizamos un subindice. Por ejemplo, de (11.7-2) tenemos 1011,01 2 = 11,25 10 . 

Para la conversion de decimal a binario y viceversa existen varios metodos que 
expondremos en los problemas. La Tabla 11.7-1 da los numeros decimales y binarios 
equivalentes correspondientes a los numeros que contienen cinco digitos binarios (bits). 
Estos numeros abarcan desde. 00000 = 0 a 11111 = 31. En general, el mayor numero 
decimal N que puede ser representado por un numero binario que contiene B bits es 

N = 2 B - 1 (11.7-3) 

Asi, en el ejemplo anterior donde B = 5, TV = 2 5 — 1 = 31. 

Tabla 11.7-1. Tabla de conversion decimal a binario 


Decima 

liliiiWHlI 

r,.;...;. at 

... 

d Binario 

S,-V' ; ;■ v 

Decimal 

Binario ; 

Decimal ; 

B* * 

0 

00000 

8 

01000 

16 

10000 

24 

11000 

1 

00001 

9 

01001 

17 

10001 

25 

11001 

2 

00010 

10 

01010 

18 

10010 

26 

11010 

3 

00011 

11 

01011 

19 

10011 

27 

non 

4 

00100 

12 

01100 

20 

10100 

28 

11100 

5 

00101 

13 

01101 

21 

10101 

29 

11101 

6 

00110 

14 

oino 

22 

10110 

30 

11110 

7 

00111 

15 

01111 

23 

10111 

31 

mu 
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11.7.1. Numeros tie ios sistemas octal y hexadecimal 


Los sistemas con base 8 (octal) y base 16 (hexadecimal) se utilizan en muchos computadores 
digitales a causa de que se les relaciona facilmente con el sistema binario. En el octal, los 
ocho digitos necesarios son 0 a 7 y un numero tipico es 

241 8 = 2 x 8 2 + 4 x 8 1 + I x 8° = 128 + 32 + 1 = 161 10 

En el hexadecimal se requieren 16 simbolos 0, 1,2,7, 8, 9 , A, B , C, Z), £, F. Por ejemplo, 

CIA.F 16 = 12 X 16 2 + 1 X 16 1 + 10 X 16° + 15 x 16 _1 
= 3072 + 16 + 10 + 0,9375 = 3098,9375 10 

Las conversiones entre estos sistemas y el sistema binario son muy simples. Por 
ejemplo, para la conversion de binario a octal separamos el numero binario en grupos de 
3 bits que son convertidos directamente a octal: 

011 101 110 001 <- numero binario original 

= 3 5 6 . 1 <— equivalente octal 

Para el procedimiento inverso simplemente escribimos un numero binario de tres posiciones 
o lugares por cada digito octal: 


6 7 1.3 

= 110 ill 001 . Oil 


Tahla 11.7-2. Equi Valencia binario-octal-hexadecimal 


Hexadecimal 

Octal 

Binario 

Hexadecimal 

f : r 

Octal 


0 

0 

0 

10 

20 

10000 

1 

1 

1 

11 

21 

10001 

2 

2 

10 

12 

22 

10010 

3 

3 

11 

13 

23 

10011 

4 

4 

100 

14 

24 

10100 

5 

5 

101 

15 

25 

10101 

6 

6 

110 

16 

26 

10110 

7 

7 

111 

17 

27 

10111 

8 

10 

1000 

18 

30 

11000 

9 

11 

1001 

19 

31 

11001 

A 

12 

1010 

1A 

32 

11010 

B 

13 

1011 

IB 

33 

non 

C 

14 

1100 

1C 

34 

11100 

D 

15 

1101 

ID 

35 

11101 

E 

16 

1110 

IE 

36 

11110 

F 

17 

mi 

IF 

37 

mu 
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Para la conversion de hexadecimal a binario y viceversa se usa el mismo procedimiento 
excepto en que cada uno de los grupos binarios contiene cuatro bits. Son ejemplos 

0110 1111 0101 2 = 6F5 16 
A2C 16 - 1010 0010 1100 2 

La Tabla 11.7-2 muestra algunos numeros binarios-octales-hexadecimales equivalentes. 
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PROBL1MAS 

11.1- 1*. Juan ha decidido ir al cine si Alicia va con el y si puede utilizar el coche familiar. Sin 

embargo, Alicia ha decidido ir a la playa si no esta lloviendo y si la temperatura es superior 
a 26 °C. El padre de Juan ha hecho planes para utilizar el coche con el fin de visitar a sus 
amigos si llueve o si la temperatura es superior a 26 °C. ^En que condiciones ira Juan al 
cine? Construir un ordenador especial utilizando puertas NO, Y y O, interruptores, una 
bateria y una lampara para ayudar a resolver el problema. La lampara se debe iluminar si 
Juan va al cine. 

11.1- 2*. Los autobuses salen de la estacion terminal cada hora salvo cuando hay menos de 10 

pasajeros o si el conductor se retrasa. Si hay menos de 10 pasajeros, el autobus esperara 
10 minutos o hasta que el numero de pasajeros aumente hasta 10. Si el autobus sale a su 
tiempo, puede hacer el recorrido a una velocidad de 60 millas/hora. Si el autobus sale tarde, 
o si llueve, solo puede desplazarse a 30 millas/hora. <,En que condiciones se desplazara el 
autobus a 60 millas/hora? 

11.1- 3**. Siete interruptores controlan una lampara de la manera siguiente. Si los interruptores 1, 3, 

5 y 7 estan cerrados y el interruptor 2 esta abierto, o si los interruptores 2, 4 y 6 estan 
cerrados y el 3 esta abierto, o si los siete interruptores estan cerrados, la lampara se 
encendera. Demostrar, utilizando puertas NO, Y y O como se deben conectar los 
interruptores. 

11.1- 4. La Figura PI 1.1-4 muestra la forma de onda en los terminales de entrada de una puerta Y de 

dos entradas. Dibujar la forma de onda de salida. 


* Adaptado de C. Belove, H. Schachter y D. L. Schilling, ((Digital and Analog Systems Circuits and Devices», 
pag. 58, Copyright 1973 por McGraw-Hill, Inc. Reproducido con permiso de McGraw-Hill Book Company. 

** Adaptado de H. Taub y D. Schilling, ((Digital Integrated Electronics)) pag. 585, Copyright 1977 por 
McGraw-Hill, Inc. Reproducido con permiso de McGraw-Hill Book Company. 
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Entrada A 



Figura P11.1-4. 


11.1- 5. Repetir el Problema 11.1-4 si la puerta es O. 

11.2- 1. Demostrar el teorema 3 b utilizando una tabla de verdad. 

11.2- 2. Demostrar el teorema 6a utilizando (a) manipulation algebraica y ( b ) una tabla de verdad. 

11.2- 3. Demostrar el teorema 9b utilizando (a) manipulation algebraica y (6) una tabla de verdad. 

11.2- 4. Simplificar las siguientes expresiones todo lo posible: 

(a) XYZ + XY 

(b) XZ +YZ__ 

(c) (A + B)(ABC) 

(d) X(Y + Z) + XY 

(e) XY + XYZ + XYZ + XYZ 

11.2- 5. Oomplementar y simplificar las siguientes expresiones (vease Ejemplo 11.2-3): 

(a) XY 

(b) (X + Y)(ST) 

(c) (X + XY)_(U + V) 

(d) XYZ + XY 

(e) AB + AB 

11.2- 6. Evaluar las siguientes expresiones para A = 1, B = 0, C = 0, D = 1 , E = 1: 

(a) (AB + AB) + (B + C) + DE 

(b) ABa- AB 

(c) ABCDE + A(D + E) 

11.2.7. Preparar una tabla de verdad para cada una de las siguientes expresiones: 

(a) XY + XY_ 

(b) XYZ_+_XY_ 

(c) AB(ABC + BC) 

(d) ABC + ABC + ABC 

11.3- 1. Demostrar que la operacion NO-Y no es asociativa, es decir, que 


(AB)C * A(BQ 

11.3-2. Demostrar que la operacion NO-O no es asociativa, es decir, que 


A + B + C^A + B + C 

11.3- 3. Demostrar como se pueden utilizar puertas NO-O para obtener las funciones Y y O. - 

11.3- 4. Convertir la funcion O-exclusiva L = XY + XY en forma toda NO-Y y representar el 

circuito correspondiente. 
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11.3- 5. Repetir el Problema 11.3-4 para la forma toda NO-O. 

11.3- 6. Manipular las expresiones siguientes en la forma toda NO-Y. 

(a) AS + AC + AC 

(b) (AC + B)(B + C) 

11.3- 7. Repetir el Problema 11.3-6 para la forma toda NO-O. 

11.4- 1. Convertir las siguientes expresiones a la forma suma de productos: 

(a) (A + B)(B +_C)(A_ + C) 

(b) (X + YZ)(XY +_AT) 

(c) (Xj- Z)(XYj\- XZ) 

(d) (XY + A)(XZ + Y) 

11.4- 2. Convertir las expresiones del Problema 11.4-1 en la forma producto de sumas. 

11.4- 3. Demostrar que la Ecuacion (11.4-8) se reduce a la Ecuacion (11.4-9). 

11.4- 4. En la tabla de verdad siguiente hallar las ecuaciones logicas correspondientes a L, y L 2 , en 

forma de suma de productos desarrollado. 


En 

trm 

las 

Sali 

■■ v - f :'■ ■ ■ ■ 

||ig: 

Entra 

■ - : 

das 


If 

B 


■'iff.r’t- 

L . 



■ :v Jj -- '-'-(s- 


W 

0 

0 

0 

i 

1 

1 

0 

0 

1 

1 

0 

0 

1 

l 

0 

1 

0 

1 

0 

0 

0 

1 

0 

0 

1 

1 

1 

0 

0 

1 

0 

1 

1 

1 

0 

1 

1 

1 

1 

0 


11.4- 5. Simplificar todo lo posible L x y L 2 en el Problema 11.4-4 por manipulacion algebraica. 

11.4- 6. En la tabla de verdad del Problema 11.4-4 hallar L i y L 2 en forma de producto de sumas 

desarrollada. 

11.4- 7. Simplificar todo lo posible L, y L 2 en el Problema 11.4-6 por manipulacion algebraica. 

11.4- 8. Sintetizar los circuitos Y-O de dos niveles para y L 2 del Problema 11.4-4. 

11.4- 9. Convertir el circuito del Problema 11.4-8 en la forma toda NO-Y. Demostrar la equivalencia 

de los dos circuitos por manipulacion algebraica. 

11.4- 10. Sintetizar los circuitos O-Y de dos niveles para L x y L 2 del Problema 11.4-6. 

11 . 4 - 11 . Convertir los circuitos del Problema 11.4-10 a la forma toda NO-O. Demostrar la 

equivalencia de los dos circuitos por manipulacion algebraica. 

11.4- 12. Para el circuito logico de la Figura PI 1.4-12: 

(a) Deducir una expresion para la salida. 

(b) Convertir la expresion hallada en la parte (a) a la forma producto de sumas. 
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11.4-13. En eJ circuito de la Figura P11.4-13 estan representadas las formas de onda de entrada. 
Dibujar las formas de onda en los puntos 1 a 5. 



A o- 
B o 

C o 

D o- 
E O 
F O- 



Flgura P11.4-13. 

11.5-1. Hallar la expresion mas simple de L en las siguientes tablas de Karnaugh: 
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11.5-2. Reptir el Problema 11.5-1 para las tabJas siguientes: 



11.5-3. En la tabla de Karnaugh de abajo, d significa indistintamente; es decir, podemos asignar ya 
sea un 0 o un 1 a la casilla que contiene una d. Utilizando este termino indistintamente, 
hallar la expresion mas sencilla de L. 



11.5- 4. Representar las siguientes expresiones en una tabla de Karnaugh. Obtener una expresion 

mas sencilla si es posible. 

[a) XYZ + XYZ + XYZ + XYZ 
(. b ) ABC + ABC + ABC + ABC 

(c) A BCD + ABCD + A BCD + ABCD + ABCD + ABCD 

11.5- 5. Dado L = Z + XY , representar L en una tabla de Karnaugh. Demostrar por la tabla que 

L = YZ + XZ. 
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11.5-6. Utilizando tablas de Karnaugh simplificar las siguientes expresiones: 
(a) ABC + ABC + ABC + ABC + ABC 


terminos indiferentes 

(6) ABCD + ABCD + ABCD + ABCD + AECD + ABCD 

L.___ J 

V 

terminos indiferentes 

11.6- 1. Un inversor propuso la tecnica siguiente para ganar dinero en el mercado de valores: 

1. Si los dividendos pagados por una accion exceden de los intereses pagados por una 
obligation, comprar la action. 

2. Si los intereses pagados por una obligation exceden de los dividendos pagados por una 
accion, comprar la obligation a no ser que el incremento de valor de la accion sea por lo 
menos del 25 por 100 por ano durante los cinco anos ultimos, caso en el cual debe ser 
comprada la accion. 

El inversor necesito un computador especial que le dijese lo que debia comprar. El ordenador 
requiere tres interruptores; uno para el mas alto dividendo de la accion, uno para el mas alto 
interes de la obligation y uno para el 25 por 100 de incremento de valor de la action; ademas 
necesita dos lamparas, una para encenderse si se selecciona la action y otra que se enciende 
si se selecciona la obligation. Disenar el ordenador utilizando solo NO-Y. 

11.6- 2. Disenar un circuito logico que active a un rele siempre que se cierre uno cualquiera de los 

tres interruptores. 

11.6- 3. Disenar un circuito logico que tenga cuatro entradas y de salida 1 siempre que las cuatro 

entradas no sean iguales. 

11.6- 4. Debe controlarse una lampara independientemente por interruptores en dos posiciones 

diferentes. Disenar el circuito logico adecuado. 

11.6- 5. Disenar un circuito logico que de una salida 1 cuando dos cualquiera de las 3 entradas, A, B y 

C sean 1. 

11.7- 1. Para la conversion de decimal a binario se puede utilizar el proceso de sucesivas divisiones 

por dos , en el cual el numero decimal se divide por 2, y luego cada cociente es dividido por 2 
hasta que resulta un 0. El resto generado por cada divisor forma un numero binario, y el 
primer resto es el bit menos significativo del numero binario. El proceso se puede organizar 
de la siguiente forma: 

<-Operar de esta manera 


-2 


Resto 


Leer la respuesta de esta manera-► 

Utilizando este metodo, convertir a binarios los numeros decimales siguientes (a) 67, (b) 942, (c) 631. 

11.7- 2. Convertir a decimales los numeros binarios siguientes: (a) 11.0011,(6) 1100101.l,(c) 11110.001. 

11.7- 3. Convertir a octales los numeros binarios siguientes: (a) 111001010,101, (6) 11000100101,10001, 

(c) 00111,1111. 

11.7- 4. Convertir a hexadecimales los numeros binarios del Problema 11.7-3. 

11.7- 5. Se puede utilizar el esquema dado en el Problema 11.7-1 para la conversion de decimal a 

cualquier base cambiando simplemente el divisor a la nueva base. Utilizar este metodo para 
convertir los siguientes numeros de base 8 (octal): (a) 37, ( b ) 694, (c) 3642. 

11.7- 6. Convertir los numeros decimales del Problema 11.7-5 a la base 16 (hexadecimal). 


0 

1 

2 

4 

9 

19 


' 

0 

0 

1 

1 
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CAPITULO 



INTRODUCCION 

En el capitulo precedente hemos considerado el aspecto logico de los sistemas digitales. En 
un diseno real del sistema, el primer paso consiste en deducir las ecuaciones logicas que 
debe resolver y mediante estas disenar un sistema haciendo uso de bloques logicos. La 
parte siguiente implica pas.ar de la formulation de bloques logicos a la realization de un 
circuito real que ejecute las funciones deseadas. El bloque basico de construction del 
sistema digital es la puerta logica, que estudiaremos en este capitulo. Los circuitos logicos 
han evolucionado en famiiias ; cada una de las cuales tiene sus propias ventajas e 
inconvenientes. Un sistema suele estar construido con circuitos de una sola familia logica y 
las puertas logicas de esa familia se utilizaran para realizar todas las operaciones logicas 
necesarias. Algunas veces se empleara mas de una familia en un sistema y entonces se ha 
de tener en cuenta el hecho de que la salida de una familia puede no ser compatible con la 
entrada de otra, por lo que pueden ser necesarios circuitos de acoplamiento o interface . 

La election de la familia que se debe utilizar en una aplicacion particular depende de 
factores tales como velocidad, coste, inmunidad al ruido, disipacion de potencia, disponibilidad 
de funciones logicas diferentes, etc. Ejemplos de sistemas en los que es una necesidad el bajo 
consumo de potencia seran las aplicaciones de satelites espaciales y los relojes de pulsera 
electronicos digitales. Por otra parte, un gran ordenador cientifico debera ser probablemente 
disenado para la mas alta velocidad posible a fin de minimizar el tiempo de calculo. 

El advenimiento del circuito integrado (Cl) en que estan fabricados muchos componentes 
discretos (diodos, transistores y resistencias) al mismo tiempo sobre una pastilla o chip de 
silicio, ha conducido a muchos tipos diferentes de circuitos en la forma CI. Estos Cl son 
baratos y muy Rabies. 

En todos los circuitos que estudiaremos, las variables logicas estaran representadas por 
tensiones de entrada y salida de puerta, que pueden ser identihcadas ya sea por un 1 o por 
un 0 logico. Todas las puertas operan entre dos niveles de tension, uno de los cuales sera el 
alto (1 logico) y el otro sera el bajo (0 logico). Estos niveles logicos, correspondientes a 
logica positiva, estan representados en la Figura 12.1. En el diagrama hemos representado 
una region prohibida que separa los dos margenes logicos y nuestro analisis de las diversas 
famiiias de puerta estableceran limites definidos de esta region. 
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Tension 



Figura 12.1. Convention logica para logica positiva. 


En el estudio siguiente solo consideraremos las familias logicas mas populares, MOS 
de simetria complementaria (CMOS), logica transistor-transistor (TTL) y logica de emisor 
acoplado (ECL), conjuntamente con aquellas caracteristicas que tienen importancia para 
el diseno de los sistemas digitales. La familia logica CMOS es la mas lenta de las tres 
familias, pero tambien disipa considerablemente menos potencia que la familia de velocidad 
media, TTL o la familia de alta velocidad ECL. La familia logica mas usada es la CMOS, 
suficientemente rapida para la mayoria de las aplicaciones y de muy bajo consumo. 


12.1. EL INVERSOR (PUERTA NO) 


El inversor (puerta NO) existe en todas las familias logicas. Como su nombre implica, esta 
puerta tiene una salida que es la inversa de la entrada, es decir, si la entrada esta en el 
margen alto (1 logico), la salida estara en el margen bajo (0 logico) y viceversa. El 
transistor bipolar, conectado en la configuration de emisor comun, puede servir como 
inversor rudimentario, como muestra la Figura 12.1- la. Se ve que la tension de salida V 0 
es la inversa de la tension de entrada V f . En esta section estudiaremos el inversor 
principalmente para explicar las caracteristicas importantes comunes a todas las familias 
de puertas. El simbolo del inversor esta en la Figura 12.1-16 y la caracteristica entrada-salida 
que describe su funcionamiento esta en la Figura 12.1-1 c. 

Las especificaciones del inversor incluyen tipicamente los siguientes niveles de tension 
maximo y minimo: 

V IH = tension minima de entrada de puerta que puede ser fiablemente reconocida 
como 1 logico (nivel alto). 

V IL = tension maxima de entrada de puerta que puede ser fiablemente reconocida 
como 0 logico (nivel bajo). 

V 0H — tension minima en la salida de puerta cuando la salida es un 1 logico (nivel alto). 

V 0L — tension maxima en la salida de puerta cuando la salida es un 0 logico (nivel bajo). 
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Figura 12.1-1. El in verson {a) inversor elemental con transistor; (b) simbolos de circuito; (c) caracteristica 

entrada-salida. 


El fabricante de la puerta garantiza que cuando la serial de entrada V l es menor que 
V iL (0 logico), la salida V Q sera mayor que V OH (1 logico) en las peores condiciones 
posibles. Tambien garantiza que cuando la tension de entrada excede de F /H (1 logico), la 
salida sera menor que V OL (0 logico) en las peores condiciones posibles. Asi pues, realmente 
el fabricante garantiza que la puerta no funcionara en las regiones sombreadas de la 
Figura 12.1-lc. 

Las tensiones V IL , V /H , V OL y V OH estan especificadas para niveles de corriente de 
entrada y salida que no excedan de I lu I IHy I OL e I OH , respectivamente. For ejemplo, si la 
salida del inversor es alta, V Q sera mayor que V OH a condicion de que la corriente de salida 
entregada por el inversor sea menor que I Q h • Si el inversor excita a una carga que hace que 
la corriente de salida exceda de I OH , la tension de salida puede disminuir por debajo de 
V OH a causa de la caida de tension en la resistencia de salida R 0 . Esto esta explicado 
graficamente en la Figura 12.1-2. La Figura \2A-2a muestra el circuito equivalente cuando 
Voh, m es el valor de V Q cuando I Q — 0. Este resultado aparece en la Figura 12.1-26. 
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R 

Wr 


—--o + 


v OH,M 


(«) 





Figura 12.1-2. Efecto de un aumento en la corriente de carga: {a) circuito 
linealizado equivalente cuando V Q ^ V OH \ (b) caracteristica vi que muestra el 
decrecimiento de la tension de salida de puerta cuando aumenta la corriente de 
carga para el peor caso V 0 = V ()H cuando I 0 = l ol{ . 


12.1-1. inmunidad al ruido (margen de ruido) 

En la practica el ruido esta siempre presente en un sistema fisico. Puede ser generado 
interiormente o captado de. las senales de .las Uneas de la fuente de alimentacion o por 
radiacion de otras senales proximas, luces fluorescentes, etc. Si aparece un impulso de ruido 
de suficiente amplitud en el terminal de entrada de una puerta, puede hacer que el circuito 
conmute de un estado logico al otro, lo que, a su vez, sera causa de que aparezca una falsa 
serial logica en la salida. Con el fin de dar al disenador una idea de la cantidad de ruido que 
puede ser tolerada se define la inmunidad al ruido de estado bajo y estado alto. Este margen 
esta ilustrado en la Figura 12.1-3 para un circuito que contiene dos puertas identicas. 

Para que la puerta excitada reconozca fiablemente la salida V 0 de la puerta excitadora 
como 0 logico cuando dicha salida es baja, debemos tener V 0 L < K zl ; por consiguiente, la 
inmunidad al ruido de estado bajo NM L se define como diferencia entre el umbral de 
entrada de nivel bajo V lL y la tension de salida del nivel bajo V OL de la puerta precedente. Asi 

nm l = v IL - v OL ( 12 . 1 - 1 ) 

En el estado alto, para que la puerta excitada reconozca fiablemente la salida V Q de la 
puerta excitadora como un 1 logico cuando es alta debemos tener V OH > K m . La 
inmunidad al ruido en nivel alto NM hI se define, pues, como 

NM h = V OH - y IH ( 12 . 1 - 2 ) 

El margen en estado bajo representa aquella amplitud positiva de la tension de ruido que, 
cuando es anadida a la salida de la puerta excitadora Vo . puede ser causa de que la tension 
de entrada V { del estado subsiguiente exceda el umbral V IL y produzca asi un falso disparo. 
Analogamente, el margen en estado alto representa aquella amplitud negativa de la tension 
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Figura 12.1-3. Diagrama que 
ilustra la inmunidad al ruido (los 
valores son para TTL). 


de ruido que, cuando es anadida a V 0 , puede ser causa de que la tension de entrada Vj del 
estado subsiguiente disminuya por debajo del umbral V lH y sea, asi, causa de falso disparo. 

Es evidente que, cuanto mas altos son los margenes de inmunidad al ruido, menos 
susceptible sera el sistema a los falsos disparos debidos al ruido y, por tanto, mas fiable 
sera el diseno. 


- EJEMPL012.1-1 - 

Un inversor TTL tiene los parametros V IL = 0,8 V, V IH = 2,4 V, V 0L = 0,4 V y 
V()H = 3,5 V. Un inversor CMOS tiene los parametros y,L = 1,5 V, V IH = 3,5 V, 
V OL = 0,01 V y V 0H = 4,99 V. Calcular la inmunidad al ruido cuando dos inversores 
TTL estan conectados en cascada y cuando los dos inversores CMOS estan tambien 
en cascada. Comparar los resultados. 

Solucidn 

Utilizando (12.1-1) y (12.1-2) hallamos para TTL 

NM l = V IL - V 0L = 0,8 - 0,4 = 0,4 V 
y NM h = V 0H - V IH = 3,5 - 2,4 = 1,1 V 

Para CMOS hallamos 

NM l = V IL - V 0L = 1,5 - 0,01 = 1,49 V 
y NM h = V OH ~ V,h = 4,99 - 3,5 = 1,49 V 
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Asi las puertas CMOS tienen mayor inmunidad al ruido que las puertas TTL. 
Analogamente se puede demostrar (Prob. 12.1-1) que las puertas ECL tienen menor 
inmunidad al ruido que las puertas TTL. Como la CMOS tiene mayor margen de 
ruido, se utiliza a menudo en aplicaciones industriales en que los niveles de ruido 
son elevados. 


12.1-2. Farwsut 

En la practica, la salida de una puerta inversora con transistor se suele conectar a la 
entrada de una o mas puertas, como muestra la Figura 12.1-4. En el diagrama T 0 es la 
puerta excitadora y T r y T N son las puertas de carga, que hemos dibujado como puertas 
NO-Y aunque tambien se pueden emplear puertas NO-O. El numero de puertas de carga 
N es lo que se denomina fan-out y el limite superior de N esta determinado por los valores 
tolerables de V ILi / /L , V IH , I IHi V OL> I 0L , V OH e J OH . Hay que destacar que todas las 
corrientes mostradas se definen como entrantes tanto en la salida como en la entrada de la 
puerta, independientemente de cual sea su direction real. Adoptaremos este convenio 
estandar. 

Por ejemplo, consideremos que el inversor excitador tiene su salida en el estado alto. 
Si la carga aumenta, la corriente que debe ser suministrada por la puerta excitadora 
aumenta. En la Figura 12.1-2 vemos que cuando la corriente de salida del inversor 
aumenta, la tension de salida disminuye hasta que si se aumenta la carga de salida mas 
alia del valor N recomendado por el fabricante, la corriente de salida superara a I OH y la 
tension de salida disminuira por debajo de Voh y> por consiguiente, disminuye la inmuni¬ 
dad al ruido por debajo del valor establecido por el fabricante. Cuando este margen 
disminuye, el estado logico de las puertas excitadas se hace mas sensible a las interferen- 
cias exteriores. Como resultado, el fan-out en estado alto se muestra en la Figura 12.1-4a; 
es N h 5$ |/ 0H // /H | y en el estado bajo N L ^ |/ 0L // /L |. El disenador tendra en cuenta el 
menor de los dos para asegurar un diseno conservador. 



(a) (ib) 

Figura 12.1-4. Fan-out: (a) cuando la salida del inversor esta alta; (b) cuando la salida del 

inversor esta baja. 
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12J. LOGICA TRANSISTOR-TRANSISTOR CTTLJ 


El circuito basico de la puerta TTL esta representado en la Figura 12.2-1 y consiste en un 
transistor multiemisor de entrada T 0 y un transistor de salida T v 

El transistor de entrada T 0 contiene de dos a ocho emisores y esta fabricado como se ve 
en la Figura 12.2-2a. En la practica, el transistor de dos emisores se comporta de manera 
muy parecida a la de dos transistores que tienen sus bases y sus colectores conectados como 
en la Figura 12.2-26; sin embargo, el transistor multiemisor requiere un area de chip 
considerablemente menor («estado real») que la conexion en paralelo de los transistores. 

A fin de determinar la logica asociada con esta puerta (Fig. 12.2-1) consideremos 
primero que, si la entrada V A es baja ( V A = 0,2 V), la union base-emisor de T 0 esta 
polarizada en sentido directo y circulara corriente desde V cc a traves de R , luego a traves 
de la union base-emisor y finalmente hasta el terminal de entrada A. La tension de base 
del transistor T 0 es, pues, 

V BO = Vbe + V A = 0,7 4- 0,2 = 0,9 V 

Ahora demostraremos que cuando V BO = 0,9 V, esta en corte. Si T\ estuviese en 
conduccion, la union base-colector de T 0 estaria polarizada en sentido directo, por lo que 
podria ser suministrada corriente de base a T v Para mantener esta condition se requeriria 
una tension de base V B0 = V BE[ + V BC0 = 0,7 + 0,7 = 1,4 V. La tension real V B0 = 0,9 V 
no es, pues, suficiente para poner en conduccion la union base-colector de T 0 y la union 
base-emisor de T v Como T 0 esta saturado debido a su intensa corriente de base 
(/ C0 // B0 » 0), la tension del colector-emisor es.aproximadamente 0,2 V (vease Sec. 2.2-1). 
La tension de base de 7"i es, por tanto, igual a la suma de la tension colector-emisor de T 0 
y la tension de emisor V A : 

Vby = Vceo, sat + V A = 0,2 + 0,2 - 0,4 V 


Ecc 



FSgura 12.2-1. Puer¬ 
ta TTL basica. 
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Colector 



Ffgura 12.2-2. Transistores multiemisor: {a) construction; ( b ) transistores paralelo equivalentes. 


Asi 7j esta en corte y V Q ~ K cc ; es decir, V Q es alta. El resultado es cierto en tanto que 
cualquiera de las entradas sea baja. 

Consideremos ahora que todas las entradas estan altas (V A = V B = V cc ). Las uniones 
base-emisor de T 0 estaran ahora polarizadas inversamente, por lo que no circulara corriente 
por los emisores A o B. Pero la union base-colector pn de T 0 esta ahora polarizada en 
sentido directo, asi como la union base-emisor de 7V Circulara corriente desde V cc hasta 
la base de 7j a traves de R. Esta corriente es suficiente para que se sature 7V por lo que la 
tension de salida V 0 sera de nivel bajo (0,2 V). 

La logica que realiza esta. puerta es reconocida como NO-Y, es decir, 

Vo = KSs ( 12 . 2 - 1 ) 


ya que, cuando V A y V B estan altas, V 0 es baja. 

Consideremos la operacion del transistor multiemisor en el circuito TTL de la Figu- 
ra 12.2-1. Cuando todas las entradas pasan del estado alto al bajo, el transistor 7j debe 
salir de la saturacion. Esto se realiza suprimiendo la carga almacenada en la base de 7j. La 
union base-emisor de T 0 se polariza en sentido directo y la carga almacenada en la base de 
7j circula por el colector de T 0 . La desaparicion de la carga almacenada es rapida, ya que 
AQ/At = ! co y la corriente de colector / c0 en T 0 es intensa. 

12.2-1. Eta pas de salida: carga activa (pull-up) 

En la seccion anterior hemos visto que una ventaja de la puerta TTL de la Figura 12.2-1 es 
la rapida supresion de la carga almacenada en la base del transistor de salida cuando esta 
conmuta del estado bajo al alto. En cuanto a este problema, la principal limitacion que 
subsiste con respecto a la velocidad es la carga capacitiva del transistor de salida. Esta esta 
representada en linea de trazos por C L en la Figura 12.2-1. Se compone de las capacidades 
de las puertas excitadas, la capacidad de salida de 7\ y la capacidad del cableado. 
Utilizando la resistencia de colector R c como muestra la Figura 12.2-1 (R c se llama carga 
pasiva\ tenemos la situacion de que cuando el transistor 7\ de la salida pasa del estado 
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bajo al estado alto, el condensador C L se carga exponencialmente a traves de R c desde 
V CE% sat = 0,2 V hasta V cc = 5 V. La constante del tiempo de carga es R c C L y esta puede 
ser suficientemente grande para introducir retardos de propagacion demasiado largos. Por 
ejemplo, si C L = 5 pF y R c = 1 kQ, la salida cambia desde V OL (0,2 V) hasta V OH (3,3 V) en 
el tiempo T = 5,2 ns (vease Prob. 12.2-1). 

El retardo puede ser acortado mediante la diminution de R c , pero esto aumenta la 
disipacion de potencia cuando la salida es baja. Mejor solution es reducir eficazmente R c 
sustituyendola por un circuito de carga activa. En la Figura 12.2-3 esta representado el 
circuito de una puerta NO-Y 5400/7400 de dos entradas que lo realiza. El funcionamiento 
de este circuito es como sigue. 

El transistor multiemisor T 0 constituye la etapa de entrada. El transistor T 3 actua 
como divisor de fase , ya que cualquier cambio de su tension de emisor esta en oposicion de 
fase con el correspondiente cambio de la tension de colector. Los transistores T 2 y 7i 
forman un amplificador totem-pole que, ademas de tener baja resistencia de salida, actua 
como excitador de potencia, o etapa separadora (buffer) de salida. 

Consideremos que ambas entradas estan en estado alto, por lo que la salida V 0 es baja 
(0,2 V). En este estado, T 3 y T x estan saturados. Entonces, para determinar el estado de T 2 
observamos que la tension de colector de T 3 es 

Vn = ^C3, sai + Vbei = 0,2 + 0,7 = 0,9 V 



Figura 12.2-3. Puerta NO-Y 5400/7400 de dos entradas con etapa de salida totem-pole. 
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Como la base de T 2 esta unida al colector de T 3 , tenemos V B2 = 0,9 V. La diferencia de 
tension entre la base de T 2 y el colector de 7j es 

Vbe2 + Vdi = Vci ~ Vcei = 0,9 - 0,2 = 0,7 V 

Esto no es suficiente para poner en conduccion a T 2 y D v El diodo D { da la tension offset 
necesaria para que T 2 este en corte cuando T z y 7\ conducen. 

Ahora consideremos que la salida V 0 esta en estado bajo y hay un cambio subito de 
estado debido a una entrada que pasa al estado bajo. T 3 pasara a la condicion de corte, lo 
que hara que T x se bloquee a causa de que C BE i se anula despues de suprimida la carga 
almacenada en la base de 7j a traves de R 2 . (Esta es analoga a la carga residual de] 
condensador C M , que se descarga a traves de R 2 ) La tension entre los terminales de C L no 
puede cambiar instantaneamente y se mantendra proxima a 0,2 V durante un corto 
tiempo. Durante este tiempo, el colector de T 3 asciende y T 2 conmuta a conduccion. Con 
T 2 en conduccion su tension de base es 

V B2 = Vbei + Vox + V Q = 0,7 + 0,7 + 0,2 - 1,6 V 
La corriente de base de T 2 es 


IB2 




2,13 mA 


La corriente de colector es 


In = 


Vcc ~ K 


CE2 , sal 


- Vn i - Vn 


0,13 


5 — 0,2 — 0,7 - 0,2 
0,13 


= 30 mA 


La razon de estas dos corrientes es Ic 2 lh 2 = 30/2,13 = 14,1. Como fi 2 ^ 50, T 2 estara 
en saturacion. Ahora T 2 suministra la corriente para cargar C L , por lo que a T 2 se le 
denomina fuente. Con T 2 en saturacion la tension de salida aumenta casi exponencialmente 
con la constante de tiempo (7? c + R S2 + R Di )C L , donde R S2 es la resistencia de saturacion 
de T 2 y R Dl es la resistencia directa de D v Los valores tipicos son R s2 ~ 10 O y 
Rdi < 10 Q; asi la constante del tiempo de carga es muy pequena, aproximadamente 6,7 
veces menor que para el pull-up pasivo. Con puertas TTLde muy alta velocidad R c » 55 Q, 
lo que reduce la constante de tiempo dividiendola por un factor adicional de 2. Cuando V Q 
aumenta, la corriente disminuye en T 2 y eventualmente T 2 sale de la condicion de 
saturacion. Finalmente V Q alcanza un estado estacionario cuando T 2 llega al final de 
saturacion. Su valor es 


Vo = Vcc ~ Rih 2 ~ V BE2 - V Di « 5 - 0,7 - 0,7 = 3,6 V 

donde hemos despreciado RJ B2 = RJei!^ caida de tension que usualmente es despre- 
ciable. 

La funcion de R c en este circuito es limitar la cresta de corriente transitoria en T 2 , que 
ocurre cuando V Q cambia del estado bajo al estado alto. Observese que cuando V 0 era 
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bajo, T 2 estaba en corte y, por tanto, la corriente en R c era nula. Cuando V Q es alta, 1\ 
conduce, pero la corriente que fluye es solo lo suficientemente intensa para excitar una 
carga de salida de aproximadamente 0,5 mA. Sin embargo, transcurren aproximadamente 
0,9 ns para que V 0 cambie de estado y durante este tiempo la corriente aicanza un valor de 
cresta de 30 mA. Como las crestas de corriente de esta magnitud causan crestas de tension 
extremadamente indeseables en las lineas de alimentacion V cc , sc anaden condensadores 
de desacoplo entre el terminal V cc de cada Cl y masa. Una regia empirica consistc en 
utilizar 0,02 /.iF por encapsulado de Cl, y los condensadores de desacoplo deben estar 
situados tan cerca como sea posible de la conexion de la patilla V cc . Tambien es buena 
practica utilizar tension regulada en cada placa de circuito impreso en vcz de distribute la 
tension desde una fuente de alimentacion principal. Los fabricates de circuitos TTL 
sugieren configuraciones para los condensadores de desacoplo con objeto de minimizar la 
radiacion a otros circuitos. 

Como comentario adicional sobre cl circuito TTL de la Figura 12.2-3 hay que decir 
que los diodos conectados entre los terminates de enlrada y masa no tienen ningun efeclo 
en condiciones de corriente continua pero minimizan ruidos negativos transitorios no 
deseados, fijando la entrada a —0,7 V. 


12.2-2. Logica Y cableada fwired-AWOl 

Si las salidas de dos o mas puertas con transistores se unen entre si, como en la Figura 
12.2-4a, se crea una funcion logica mas. Esta funcion ha recibido varios nombres: logic a de 
colector\ Y cableada (o Y por conexion), Y impiicada y tambien Y puntuai El esquema 
suele ahorrar puertas logicas en comparacion con otros metodos. El funcionamienlo del 
circuito es como sigue. Consideremos que la salida X de la puerta 1 esta en estado bajo. 
Entonces, independientemente del estado de la salida Y de la puerta 2, la salida V 0 sera 
baja. Unicamente cuando ambas salidas son simultaneamente altas, V () sera alta. Esto sc 
reconoce como funcion Y; es decir, V Q — X ■ Y y de aqui el nombre de Y cableada. La 
salida es 

V 0 = X • Y = (AB)(CD) (12.2-2) 

Si no se utiliza un circuito Y cableado, sera necesario el circuito de la Figura 12.2-4/; para 
realizar (12.2-2) utilizando unicamente puertas NO-Y. No siempre es posible el ahorro de 
dos puertas utilizando la conexion Y cableada y cada caso debe ser considerado con sus 
ventajas e inconvenientes, probandose varias disposicioncs con el fin de oblencr el diseno 
mas economico. 

No es buena practica interconectar puertas TTL con un pull-up activo en la configura¬ 
tion Y cableada a causa de que si una salida de puerta es alta mientras la otra es baja, la 
puerta que tenga salida alta disipara una gran cantidad de potencia (veasc Pro. 12.2-4). 

Se fabrican puertas logicas TTL con salidas de colector abierto , que pueden ser 
conectadas en la configuration Y cableada. En la Figura l2.2-4e esta represenlado el 
circuito de una puerta NO-Y de dos entradas con salida en colector abierto, tipo 5401/7401. 
Esta debe ser comparada con la Figura 12,2-3 que muestra el mismo circuito con un 
pull-up activo y una salida totem-pole. En la practica todas las salidas en eolcctor abierto 
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Figura 12.2-4. Logica V cableada: (</) las salidas de puerta estan unidas entre si; {/?) circuito todo 
NO-V; (c) puerta NO-V 5401/7401 de dos entradas con salida de coiector abierto. 
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estan unidas entre si y comparten una resistencia pull-up comun R L9 que esta representada 
en lineas de trazos en la Figura 12.2-4c. Su tamano depende del numero de colectores 
abiertos, del fan-out, la inmunidad al ruido requerida, etc., y es considerada en el ejemplo 
que sigue. 


- EJEMPLO 12.2-1. DETERMINACION DE LA RESISTENCIA PULL-UP - 

En el circuito de la Figura 12.2-4c hay cuatro puertas NO-Y 5401/7401 con salidas 
en colector abierto para obtener un fan-out de cinco puertas de carga 5400/7400. 
Determinar un valor adecuado para la resistencia pull-up R L . 

Solution 

Primero determinamos un valor maximo de la resistencia cuando la salida V 0 es 
alta, por lo que tenemos suficiente corriente de carga para las puertas de carga y 
corriente para el corte de las puertas de excitacion. A continuation se determina un 
valor minimo cuando V Q es baja, tal que la corriente que circula por ella y las 
corrientes que circulan por las puertas de carga no sean causa de que la tension de 
salida V Q aumente por encima de Voumkx incluso si solamente una puerta de 
excitacion esta absorbiendo todas las corrientes. 

Determination de R L , mix . Cuando V 0 es alta (puertas de excitacion en corte) la 
caida en R L debe ser menor que 

Vr = K:C “ V()H, min 

donde V cc — 5 V y V OH min = 2,4 V para puertas 5400/7400. La corriente total en R L 
es la suma de las corrientes de la puerta de carga I nj y las corrientes en estado de 
corte de cada puerta de excitacion I OH . Asi 

Ir, = 57 / H + 4 1oh 

Para puertas 5400/7400, I OH = 0,25 mA e I IH = 40 /xA, circulando ambas en los 
sentidos indicados en la Figura 12.2-4c\ Entonces 

R Lmi% = ^ = - 5 ~ — -= 2,17 kQ 

Uma% I Ri (5)(0,04) + (4)(0,25) 

Determinacion de Aqui V Q es baja y las puertas de carga estan todas 

conduciendo. Ocurre el peor caso cuando solo uno de los transistores de excitacion 
esta conduciendo y la corriente a traves de R L debe ser limitada para que no se 
supere la maxima I OL recomendada para este transistor en conduccion (16 mA para 
el 5401/7401). Las corrientes en estado bajo I IL (—1,6 mA) que circulan en las 
puertas de carga contribuyen a I OL por lo que, teniendo en cuenta los sentidos 
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indicados en la Figura 12.2-4c y despreciando las corrientes en la condition de corte 
de los tres transistores de excitation, tenemos 

Ir l = Iol + 5/ /jL 

Tambien V R ^ V cc - V 0Lmix donde V 0L .aAx = 0,4 V 

L^ego = ^ = , 6 5 + 6) - 0.5” kD 

Asi R l debe estar comprendido entre 575 Q y 2,17 k£l. 

Otro uso de las puertas en colector abierto consiste en excitar las cargas externas tales 
como los reles, lamparas indicadoras y otros tipos de logica. Algunos fabricantes suminis- 
tran puertas con salidas de alta tension en colector abierto especiales para este tipo de 
aplicacion. Un ejemplo es el inversor 5406/7406 que tiene la especificacion de 30 V para la 
minima tension de ruptura de salida. 

12.2-3. Caracteristicas de transference til 


i 

I 


La caracteristica tipica de transferencia entrada-salida para la puerta TTL mostrada en la 
Figura 12.2-3 esta representada en la Figura 12.2-5. La forma de la curva se debe 
principalmente a las caracteristicas del pull-up activo y de la salida totem-pole. Considere- 
mos primero que la entrada V B esta en 5 V y que la entrada V A es menor que la tension de 
entrada representada por el punto a de la caracteristica, es decir, V A < 0,7 V. En este caso 
los transistores T 3 y T x estan en corte, mientras T 2 conduce por lo que la salida es alta. La 
tension de salida es aproximadamente (despreciando la pequena caida en R x ) 

Voh * Vcc ~ Vbe2 ~ V D1 = 5 - 0,7 - 0,7 = 3,6 V (12.2-3) 



y* v 

Figura 12.2-5. Caracteristicas de trans¬ 
ferencia TTL. 
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Para este margen alto la corriente sale del emisor A de T 0 y su intensidad esta determinada 
principalmente por V cc y R. En nuestro ejemplo (Fig. 12.2-3) con V A = 0,2 V 

r V cc - V BE0 — V A 5 - 0,7 - 0,2 , 

A R 4 x 10 3 

La salida de la puerta conectada al emisor A debe ser capaz de absorber toda esta corriente. 

La region de transition entre salida alta y salida baja comienza en el punto a y vemos 
que hay dos segmentos de linea separados que tienen pendientes diferentes en esta region. 
Esto se produce de la siguiente manera: cuando V A ^ 0,7 V, I c es negativa, y comienza a 
circular corriente por T 3 . T 3 trabajara ahora en zona lineal con una ganancia base-colector 
A v « ~RJR 2 (vease Prob. 12.2-7). T x sigue cortado y el seguidor de emisor T 2 esta 
conduciendo. Asi, la curva entrada-salida sigue la caracteristica de ganancia de T 3 y decrece 
con pendiente — RJR 2 = — 1,6 voitios de salida por voltios de entrada , hasta que se alcanza 
el punto b (Fig. 12,2-5). 

Cuando la tension de entrada V A llega aproximadamente a 1,2 V, V B3 & 1,4 V y T Y entra 
en conduction al empezar a circular corriente por su base, Cuando V A ~ 1,6 V la corriente 
de emisor I A — 0, y toda la corriente de base I B0 circula por la base de T 3 . El colector de T 0 
queda fijado en 1,4 V y como V A aumenta, T 0 empieza a funcionar en modo inverso, 
Fijandonos en la Figura 12.2-5 vemos que el punto b corresponde a V A % 1,4 V y V 0 & 2,4 V. 
Con T 0 en modo inverso la corriente I A es negativa y circula hacia el emisor. La corriente de 
base de T 3 es ahora igual a f B3 + \I A \. Este incremento en la corriente de base I B3 produce el 
correspondiente incremento en / C3 y el colector de T 3 cae, cortando T 2 . Como la corriente de 
colector de T 2 (que es tambien la corriente de colector de T x ) baja a la vez que aumenta la 
corriente de base de T u T x entra rapidamente en saturacion. En el punto c, V A ~ 1,5 V, T 2 
esta cortado y la salida se encuentra en estado bajo, por ejemplo, a la tension de saturacion 
de T x (^0,2 V). Observese que T 0 esta funcionando en modo inverso, pues su colector esta 
fijado a 1,4 V mientras que el emisor esta a una tension positiva mayor (1,5 V). 


12.2-4. TTL Schottky con fijacion de tension 

Los transistores de la puerta TTL representada en la Figura 12.2-3 conmutan desde la 
saturacion hasta el corte cuando cambian los estados de la puerta. Tales puertas se 
caracterizan por retardos de tiempo relativamente largos debidos principalmente al tiempo 
necesario para que un transistor saiga de la saturacion. Cuando es importante la velocidad, 
se emplea el transistor Schottky (Sec. 2.2-2). 

La Figura 12.2-6 representa una puerta NO-Y tipica de dos entradas que utiliza 
transistores Schottky. El circuito de salida ha sido modificado con respecto a la serie 54/74 
para conferirle una caracteristica simetrica de transferencia. Estas puertas se denominan 
serie 54S/74S donde S denota Schottky. Tambien se fabrica una serie 54LS/74LS en que las 
resistencias de las puertas son mas grandes y, por tanto, disipan considerablemente menos 
potencia que las de la serie S. Sin embargo, las puertas LS tambien son mas lentas. 

Recientemente han aparecido nuevas familias Schottky: la Schottky avanzada (AS) o 
rapida (F) 7 y la Schottky avanzada de bajo consumo (ALS) 1 . Dentro de esta familia se ha 
refinado el proceso de fabrication a la vez que se han mejorado las tecnicas de diseno para 
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Figura 12.2-6. Puer¬ 
ta NO-Y TTL Schottky 
(54S/74S). 


conseguir menores tamanos, difusiones mas superficiales y menor capacidad de las uniones. 
Las series AS/ALS trabajan con una reduction de potencia del 50 por 100 respecto de las 
series S/LS. La serie AS consigue el menor retardo de propagation que puede ofrecer la 
tecnologia TTL. 

El funcionamiento de la puerta NO-Y TTL Schottky es como sigue. Supongamos para 
mayor simplicidad que V B = 5 V y que la salida de tension V Q de la puerta cambia en 
respuesta a los cambios de la tension de entrada V l = V A . Cuando V A aumenta, fluye del 
emisor A la corriente de base I B hasta que T 3 y T x conmutan a conduccion simultaneamente. 
Recuerdese que en la Figura 12.2-2, T 3 conmuta primero a conduccion (en el punto a). 
Esto era posible a causa de que se utilizaba una resistencia para conectar el emisor de T 3 a 
masa. En el circuito presente la corriente de emisor de T 3 debe circular por la base de T v y 
por la base y el colector de T A . Suponiendo que la tension de conmutacion en corte de un 
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transistor sea 0,65 V, vemos que T 3 y T x deben ponerse en conduccion cuando V B3 zz 1,3 V. 
La resistencia de 500 Q en serie con la base de T 4 permite que 7\ pase a conduccion antes 
que T 4 . 

Como T 0 es un transistor Schottky, la tension colector-emisor V CE0 cuando T 3 y T t 
pasan a conduccion es V CE0 « 0,35 V De aqui que, con V B3 = 1,3 V, 

V A = V B 3 + Vceo » 1,3 + 0,35 » 1,65 V (12.2-4) 

Cuando V A < 1,65 V, 7\ y T 2 estan en corte y T 2 y T 5 , que forman un amplificador 

compuesto (Sec. 7.6), estan en conduccion. Por tanto, V 0 = V cc — V BE5 — V BE2 ~ 3,5 V. 

Cuando aumenta por encima de 1,65 V, la corriente de base en T 3 aumenta, haciendo 

lo mismo las corrientes de colector y de emisor de T 3 . La tension de colector de T 3 
disminuye, reduciendo la corriente de emisor en T 2 y, por tanto, reduciendo tambien la 
corriente de colector en T v Simultaneamente T x es puesto en conduccion, aumentando su 
corriente de base. Este aumento y el simultaneo decrecimiento de J cx hacen que T x se 
sature y V 0 se fije en 0,35 V en estado bajo. La caracteristica resultante esta representada 
en la Figura 12.2-7. 

Tambien se dan crestas de corriente en la puerta TTL Schottky. Si V Q = 0,35 V y V A 
disminuye subitamente, la corriente de base deja de circular por T 3 y la tension de colector 
de T 3 aumenta repentinamente. La corriente de base de T 5 sube drasticamente provocando 
la saturacion de T 5 y la caida de YcE 5 a 0,35 V. La tension colector-emisor de T 2 es entonces 

V C E2 - VcE5 + Vbei = 0,35 + 0,7 - 1,05 V (12.2-5) 

Como hay una capacidad de salida C L , V CE no puede cambiar instantaneameote. Con 
kc£i = 0,35 V, la corriente en la resistencia de colector de 50 Q pasa a 


h = 


Vrr - Vrr , - Vr 


50 


5 - 1,05 - 0,35 
50 


= 72 mA 


( 12 . 2 - 6 ) 


Esto es mas del doble de la corriente maxima de 30 mA haliada en la puerta TTL convencional. 

Es interesante observar que T 2 no es un transistor Schottky, ya que T 2 no puede ser 
saturado por T 5 . 


v* v 
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Figura 12.2-7. Caracteristica salida-entra- 
da TTL Schottky. 
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interpretation de Sas giojas de datos de los fabricantes 

En la Figura 12.2-8 se muestra la hoja de caracteristicas de un circuito integrado de Texas 
Instrument que contiene cuatro puertas NAND de dos entradas. Cada puerta requiere por 
tanto tres conexiones externas utilizandose un total de 12 patillas; las dos patillas restantes 
se utilizan para alimentation y masa. 


CIRCUIT TYPES SN5400, SN7400 
QUADRUPLE 2-MPUT POSITIVE NAND GATES 


schematic leach gate) 


W FLAT PACKAGE 
(TOP VIEW) 


J OR N OUAL-IN LINE PACKAGE 
(TOP VIEW) 
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DS 3* JV 
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1A IB IV j* JB J> Cnd 


positive logic: Y = UJ 


recommended operating conditions 

Supply Voltage Vcc : SN5400 Circuits 

SN7400 Circuits .... 

Normalized Fan-Out From Each Output, N ... 

Operating Free-Air Temperature Range, T^: SN5400 Circuits 

SN7400 Circuits 


MIN 

NOM 

MAX 

UNIT 

4.5 

5 

3.5 

V 

4.75 

5 

5,25 

V 

1 . 10 


-55 

25 

125 

°c 

0 

25 

70 

°c 


electrical characteristics over recommended operating free-air temperature (unless otherwise noted) 


PARAMETER 

TEST 

FIGURE 

TEST CONDITIONS 1 

MIN TYPl MAX 

UNIT 

Logical 1 input voltage required 

v iM at both tnpul terminals to ensure 

logical 0 level at output 

’ 


2 

V 

Logical 0 input voltage requited 

V, L at either input terminal to ensure 

logical 1 level at output 

2 


0.8 

V 

v oh Logical 1 output voltage 

2 

Vcc = M)N . V iri = 0.8 V, 

1 load = - ( KX) t A 

2 4 3.3 

V 

v OL Logical 0 output voltage 

1 

V cc = MIN. V in = 2 V. 

'sink 3 ’6 mA 

0.22 0 4- 

V 

^ Logical 0 level input current (each 

IL input) 

3 

Vcc s MAX < V in -0.4V 

-1.6 

mA 

j Logical 1 level input current (each 

input) 

4 

V CC - MAX, V, n - 2.4 V 

40 

uA 

V C C = M AX, V lfl = 5.5 V 

1 

mA 

Iqs Short-circuit output current * 

5 

V CC =MAX 

SN5400 

-20 -55 

mA 

SN7400 

-18 -55 

Iccl Logical 0 level supply current 

6 

Vcc 1 MAX. v in = 5 V 

12 25 

mA 

J CCM Logical 1 level supply current 

6 

V C C - MAX. V, n = 0 

4 8 

mA 


switching characteristics, Vcc = 5 V, Ta = 25°C, N = 10 




TEST 








PARAMETER 

FIGURE 



TEST CONDITIONS 

| MIN TYP 

MAX 

UNIT 

IPMI 

Propagation delay time to logical 0 level 

65 

Cl 

A 15pF, 

R l = 400 ll 

7 

15 

n* 


Propagation delay time to logical 1 level 

65 

Cl 

* 15 pF. 

R l - 400 U 

_i_ u _ 

22 

ns 


* For condition* ihown m MIN or MAX, U*e the appropriate valua specified und«r recommended operating conditions lor the apohcable 
device type. 

t All typical value* are at Vcc “ S V, T^ ■ 2S°C. 

§ Ndt more man one output ihould be snorted at a time 


Figura 12.2-8. Hoja de datos 5400/7400. 
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La hoja de datos contiene diagramas de circuito de las puertas asi como las conexiones 
de patillas para los diferentes tipos de encapsulado. Ademas hay tablas de condiciones 
recomendadas de funcionamiento y caracteristicas electricas. El funcionamiento fuera del 
margen recomendado del Cl puede ser causa inmediata de fallo o deterioro gradual del 
dispositivo. La tabla de caracteristicas electricas da los valores medios obtenidos en 
condiciones de prueba especificadas en la tabla y cuidadosamente documentados en otras 
publicaciones del fabricate 5 . Estos valores medios corresponden al caso mas desfavorable 
con maxima carga en la salida. 

La tension de alimentation recomendada V cc para la serie militar 5400 es 4,5 V 
minimo y 5,5 V, maximo, con un valor nominal de 5 V, es decir, una variacion del 10 por 
100 con respecto al valor nominal. Para la 7400 que es la version comercial de puerta, la 
variacion se reduce al 5 por 100. El maximo fan-out de estas puertas excitando puertas 
similares es 10. Hay que resaltar que esta cifra solo es valida cuando la carga consiste en 
otras puertas de la serie 54/74. Cualquier otro tipo de carga puede cambiarlo considerable- 
mente. El margen de temperatura de funcionamiento se extiende de -55 hasta +125 °C 
para la 5400, pero para la 7400 esta restringido desde 0 hasta 70 °C. Las caracteristicas 
electricas se resumen a continuation. 


Tension de entrada V IH . El primer parametro enumerado es la tension de entrada de 1 
logico necesaria en ambos terminates de entrada para obtener un 0 logico en la salida. El 
valor mas desfavorable para este parametro es 2,0 V minimo, medido en el limite inferior 
ue V cc . Que este es el peor caso se puede comprobar considerando el circuito de la Figu- 
ra 12.2-3. Si la salida es baja, entonces en la-Figura 12.2-5 tenemos tipicamente V A ^ 1,5 V. 
Para cualquier tension de entrada mayor que este valor calculado es previsible que la 
salida sea baja. El fabricante garantiza 2,0 V como valor minimo en el peor caso, que es 
considerablemente mas conservador que nuestro valor calculado de 1,5 V. Analogamente 
vemos por la Figura 12.2-5 que para que la tension de salida supere los 2,5 V debemos 
tener V t < 1,4 V. El fabricante especifica V,L = 0,8 V medido con el maximo valor 
permisible de Vcc lo que es nuevamente mas conservador que nuestros valores calculados. 


Tension de salida. Este parametro especifica el margen de valores previsibles en la salida 
cuando la tension de entrada satisface los requisitos del parrafo anterior. La tension de 
salida alta esta especificada como V OH = 2,4 V minimo, 3,3 V tipico, medido cuando K 7 = 
0,8 V = V /L , V cc = 4,5 V (valor minimo) e /carga = —400 fiA (el signo negativo indica 
que la corriente sale de la puerta). Un valor aproximado a este ha sido calculado en la 
Section 12.2-3 y era 3,5 V para V cc = 5 V. Asi para V cc = 4,5 V tendremos V OH = 3,1 V 
que concuerda bien con el valor tipico dado. La tension de salida baja V OL = 0,22 V 
tipica, 0,4 V maxima, medida cuando V C c = 4,5 V, V l = 2 V = V IH y la carga de salida es 
maxima (maximo fan-out), por lo que la puerta esta absorbiendo 16 mA. Anteriormente 
hemos supuesto que la tension de salida baja sera la V CEt sal « 0,2 V del transistor T x en la 
Figura 12.2-3. 

La information de los parrafos anteriores esta resumida graficamente en la caracteristica 
de transferencia de tension de la Figura 12.2-9. Aunque estas curvas no son Tacilitadas con 
las hojas de datos, a menudo se pueden encontrar en la literatura de los fabricates 5,7 . 
En la Figura 12.2-10 aparece otra representacion grafica. 



Margen de salida Margen de salida 

garantizado -► -*-garantizado 

para 0 logico para 1 logico 
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0 logico 


1 logico 


+ 5,5 V para 5400 
+ 5,25 V para 7400 


Flgura 12.2-9. Caracteristica de transference de tension para la puerta NO-Y TTL 54/74 
medida para una puerta tipica con ^cc — 5 V y fan-out = 10. Las areas rayadas definen regiones 
prohibidas por las garantias de los fabricantes. 



= 40 jiA 

= —1,6 mA 


O 


Voltios salida 


Voltios entrada 



2 V 

0,8 V 


Flgura 12.2-10. Represen tacion 
grafica altemativa de las caracteristicas 
salida-entrada de puertas 5400/7400. 
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Corriente de entrada. Cualquier dispositivo utilizado para excitar estas puertas debe ser 
capaz de suministrar y tambien absorber corrientes. Asi pues, es importante conocer las 
corrientes necesarias en la entrada de la puerta con ambos niveles logicos. Esto es 
especialmente cierto cuando el dispositivo de excitacion es otro que la puerta 54/74. Los 
parametros de corriente de entrada dan esta information. Se obervara que, convencional- 
mente la corriente que fluye hacia un terminal del dispositivo es designada como positiva y 
la corriente que fluye hacia fuera lo es como negativa. La hoja de datos especifica una 
corriente de entrada de nivel logico 0 para cada entrada de —1,6 mA cuando V cc es 
maxima y Vj = V IL — 0,4 V. Como esta corriente es negativa , sale del terminal de entrada. 
Podemos calcular esta corriente haciendo referencia a la Figura 12.2-3 y observando que 
esta corriente de entrada circula desde V cc a traves de R y la union base-emisor de T 0 
polarizada en sentido directo hasta el terminal de entrada. Asi 


Ul = 


Vcc - Vrf n - V n 


5,5 - 0,7 - 0,4 


R 


= 1,1 mA 


(12.2-7) 


El fabricante garantiza que esta corriente sera siempre menor que 1,6 mA. 

Cuando la entrada esta en el nivel logico 1, el fabricante garantiza que el dispositivo de 
excitacion no tendra que suministrar mas de 40 ft A por entrada cuando la tension de 
entrada es V { = V OH min = 2,4 V. En la Figura 12.2-3 vemos que cuando V l = 2,4 V, el 
transistor T 0 esta funcionando en el modo inverso, ya que el colector de T 0 esta 
aproximadamente al potential 1,4 V. Asi, la corriente de base I B0 es 


7ro — 


V ( 


cc 


Vn, 


Vn 


R 


5 - 0,7 - 1,4 
4 x 10 3 


0,7 mA 


( 12 . 2 - 8 ) 


Ahora la corriente de emisor I A esta entrando en el emisor y, por tanto, se comporta como 
corriente de colector con una ganancia de corriente inversa h FC . El fabricante, especiflcando 
que \I A \ < 40 //A, garantiza que 




(12.2-9) 


El otro valor especificado, I IH = 1 mA cuando V { = 5,5 V es un valor que asegura el 
que la union emisor-base no se deteriorara debido a excesiva disipacion de potencia. Es 
una buena practica conectar cualquier emisor no utilizado a la alimentation de 5 Y a 
traves de una resistencia de 2 k£l Esta sirve para prevenir la captation de ruido debido a 
los cambios de estado de la puerta. 

Corriente de salida en cortocircuito. Este parametro 7 0s , es la corriente de salida de 1 
logico cuando la salida es cortocircuitada a masa. Cuando se efectua este ensayo, el 
fabricante comprueba el valor de la resistencia limitadora de corriente R c y el funciona- 
miento correcto del transistor T 2 y del diodo D l (Fig. 12.2-3). En el ensayo todas las 
entradas estan conectadas a masa y se utiliza la maxima K cc . Los limites se dan en la hoja 
de datos, indicando los valores negativos de la corriente que fluye fuera de la puerta. Un 
valor demasiado grande l os deteriorara al dispositivo, y un valor demasiado pequeno 
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degradara los tiempos de conmutacion de salida en nivel alto, ya que la capacidad de la 
carga no se puede cargar con la suficiente rapidez para satisfacer las especificaciones del 
tiempo de conmutacion. Observese que esta es la maxima corriente en la cresta. Si se 
efectua este experimento en mas de una de las puertas del encapsulado simultaneamente, el 
calor desarrollado por la alta disipacion de la potencia puede deteriorar las puertas 
permanentemente. 

Corriente de alimentacion. Este parametro es de extraordinaria importancia para el 
ingeniero de diseno, quien debe estimar los requisitos de la alimentacion del sistema. La 
hoja de datos indica la corriente de alimentacion I CCL en el nivel logico 0 y la corriente de 
alimentacion I CCH en el nivel logico 1. Ambas estan medidas con la maxima V cc aplicada, 
Kj =0 V para el nivel alto y Vj = 5 V para el nivel bajo. Los maximos valores 
especiflcados se aplican a las cuatro puertas del chip; por consiguiente, con el fin de 
obtener la corriente de alimentacion por puerta debemos dividir por cuatro. Asi la 
corriente de alimentacion de nivel bajo es 5,5 mA como maximo por puerta, y en nivel alto 
es 2,0 mA como maximo por puerta. 

Podemos calcular estas corrientes para la puerta de la Figura 12.2-3 observando que 
cuando la entrada es alta, la alimentacion da la corriente para la base de T 0 y el colector 
de T y Como T 2 esta en corte, no habra corriente de alimentacion a traves de R c . La 
tension de base para T 0 cuando lasentradas son altas es K sco -l- K BE3 4- V BEl — 2,1 V. Asi 

Ibo = ^ ^ = 0,725 mA 


La corriente de colector de 7 3 , que esta conduciendo, es 


la — 


Vn 


V, 


C 3, sat 


K 3E1, 


0,2 - 0,7 


Luego 


R, 1,6 

Iccl ~ Ibo + /c3 = 3,28 mA 


= 2,56 mA 


Esto es favorablemente comparable con el valor tipico del fabricante, que es 3,0 mA. 

Para los otros estados logicos la unica corriente importante, ya que T 3 y T v estan en 
corte, es la corriente de base de T 0 . Asi 


IcCH — I B3~ 


V rt 


v f 


BE 0. sat 


- v, 


R, 


Las condiciones establecidas son V C c,mk% = 5,5 V y Vj = 0 V; asi 

5,5 - 0,7 - 0 


l CCH 


= 1,2 mA 


Este valor esta entre los valores especificados como tipicos y maximos. 

Las corrientes de alimentacion especificadas en la hoja de datos son unicamente para 
condiciones estaticas de c.c. Cuando una puerta conmuta de un estado logico al otro, se 
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produce un transitorio en la corriente de alimentacion. Estas corrientes transitorias sirven 
para cargar la capacidad interna y la de la de carga. En consecuencia la corriente media de 
alimentacion aumenta con la capacidad de la carga y con el aumento de la frecuencia de 
conmutacion 1 . 

Tiempos de retardo de propagacion. El tiempo de re tar do de propagacion es un parametro 
importante de las puertas logicas. A causa de la velocidad finita de conmutacion de los 
transistores utilizados y de la inevitable capacidad del circuito, hay un retardo desde que 
es aplicada una serial a la entrada de la puerta hasta que aparece la correspondiente serial 
en la salida. Esto se representa utilizando formas de onda trapezoidales idealizadas en la 
Figura 12.2-11 (vease Sec. 9.7). Los tiempos de conmutacion especificados en la hoja de 
datos son el tiempo de retardo de propagacion t PHL cuando la salida pasa desde un nivel 
alto hasta un nivel bajo y t PLH cuando la salida pasa desde un nivel bajo hasta un nivel 
alto. Los tiempos de retardo se miden desde el punto del 50 por 100 en cada forma de 
onda, como muestra la figura. Naturalmente, se miden con la puerta cargada por el 
equivalente de 10 puertas TTL de la serie 54/74, es decir, con la maxima carga en la salida. 
En la hoja de datos se dan los valores nominales y maximos. 

Tambien se define el tiempo de retardo de propagacion t PD como promedio del tiempo 
de retardo de la conmutacion a conduction t PHL y el tiempo de retardo de la conmutacion 
a corte t PLH 


4 tpHL + tpLH 

tpD — * 


Para las puertas 5400/7400, t PD tendra un valor nominal de 9 ns y un valor maximo de 
18,5 ns. 

Inmunidad al ruido. Aunque en las hojas de datos no se dan explicitamente los margenes 
permisibles de ruido, estos constituyen una caracteristica muy importante de una familia 
de puertas logicas. Para la serie 54/74 el margen permitido de ruido en nivel bajo [vease 
(12.2-1)] es 


NM l = V lL - V 0L = 0,8 - 0,4 = 0,4 V 



Figura 12.2-11. Formas de onda 
para la medicion de los tiempos de re¬ 
tardo de propagacion. 


A,, 
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Figura 12.2-12. Hoja de caracteristicas para la familia TTL Schottky. (Cortesia de Fairchild Semiconductor. 
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El margen permisible de ruido en nivel alto [vease (12.1-2)] es 

NM h = V 0H - V /ff = 2,4 - 2,0 = 0,4 V 

Estos son los margenes garantizados en continua. Sin embargo, estas puertas presentan 
tipicamente margenes que exceden de 1,0 V. Ocurrira un cambio de estado cuando la 
entrada pase por una tension umbral de aproximadamente 1,35 V. La salida alta es 
tipicamente 3,3 V y la salida baja es 0,2 V. Asi, en el estado alto la salida puede tener 
1,95 V de ruido en el flanco descendente antes de que sea causa de que la puerta excitada 
cambie de estado indebidamente. Analogamente pueden ser tolerados 1,15 V de ruido en 
el flanco positivo o ascendente en el estado bajo. 

Caracteristicas Schottky TTL. La Figura 12.2-12 presenta una hoja de datos de puerta 
NO-Y TTL Schottky. Observese la similitud entre las caracteristicas Schottky y la 
normalizada o estandar de la Figura 12.2-8. Las principales diferencias son V 0L = 0,35 V 
en lugar de 0,22 Ve/ os = 100 mA en vez de 55 mA. Ademas, el retardo de propagacion es 
mucho mas reducido, 3 ns en lugar de 9 ns. 

Para la puerta Schottky de baja potencia (54LS/74LS) el retardo de propagacion es 
tipicamente 10 ns y los requisitos de potencia son menores que la mitad de los de la TTL 
estandar. Como el coste de estos dos tipos es casi el mismo, la TTL Schottky de baja 
potencia esta reemplazando rapidamente al tipo estandar en los disenos modernos. 

La Tabla 12.2-1 resume las caracteristicas de varias familias TTL mientras que la 
Figura 12.2-13 muestra la relation velocidad-potencia de dichas familias. El modelo de 
comparacion elegido fue la puerta NAND 7400. Notese que la serie Schottky AS tiene un 
tiempo de propagacion significativamente menor que la serie Schottky S. 


Tabla 12.2-1. Caracteristicas tipicas de las series TTL 


J Aft 

BSP| 


■> 

Al-rS " 




Retardo de propagacion, t pd 

10 

9 

4 

3 

1,7 

ns 

Disipacion de potencia, P D 

10 

2 

1,2 

19 

8 

mW 

V elocidad-potencia 

100 

18 

4,8 

57 

13,6 

p j 

Tension de salida, nivel alto, V OH 

2,4 

2,7 

Ycc ~ 2 

2,7 

Ycc - 2 

V 

Tension de salida, nivel bajo, V OL 

0,4 

0,5 

0,5 

0,5 

0,5 

V 

Tension de entrada, nivel alto, V iH 

2 

2 

2 

2 

2 

V 

Tension de entrada, nivel bajo, V iL 

0,8 

0,8 

0,8 

0,8 

0,8 

V 

Corriente de entrada, nivel alto, I iH 

40 

20 

20 

50 

20 

fiA 

Corriente de entrada, nivel bajo, I iL 

—1,6 

-0,36 

-0,2 

-2 

-0,5 

mA 

Corriente de salida, nivel alto, I OH 

-400 

-400 

-400 

-1000 

-2000 

M 

Corriente de salida, nivel bajo, I OL 

16 

8 

8 

20 

20 

mA 

Inmunidad al ruido, nivel alto, NM H 

400 

700 

700 

700 

700 

mV 

Inmunidad al ruido, nivel bajo, NM L 

400 

300 

300 

300 

300 

mV 
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t pd> 

30 - 


20 

10 

5 

3 

2 




• ALS 


® TTL 


, AS 


I IN I i 


• S 


12 3 5 


10 


20 


30 


/> mW 


Ftcjura 12.2-11. Relacion velocidad- 
potencia. 


12.3. LOGICA DE ELISOR ACOPLADO (ECU 

El funcionamiento de la logica TTL depende de los transistores excitados en o hacia la 
saturacion. Ademas eran necesarias excursiones de tension relativamente grandes a fin de 
que la conmutacion de estados sea fiable. Esto dio por resultado una operacion fiable, baja 
disipacion de potencia y buena inmunidad al ruido, pero el trabajo en y fuera de la 
saturacion y la conmutacion de grandes tensiones aumenta el tiempo de retardo de 
propagation considerablemente. A fin de disminuirlo se introdujo una familia logica no 
saturable, que es la logica de emisor acoplado (ECL). Esta familia tiene un margen de 
tension de conmutacion de V 0H — V OL = 0,8 V en vez de los 3 V que necesita la logica 
TTL, pero disipa mas potencia que esta. 

La puerta basica. El componente basico de la puerta ECL es el circuito comparador de 
tension representado en la Figura 12.3-1, llamado tambien conmutador de corriente o 
amplificador diferencial. El funcionamiento es como sigue. La serial de entrada es aplicada 
a la base de T y y a la base de T 2 se aplica una serial constante de referencia. La corriente I E 
es suministrada por una fuente de corriente constante. Consideremos, por comodidad, que 
la tension de referencia es 0 V y la serial de entrada puede ser +0,4 V o bien —0,4 V, 
correspondientes a los niveles logicos alto o bajo. Cuando V l es —0,4 V, el transistor T x 
esta.ra en corte. Entonces la corriente I E circulars. a traves de T 2 , la tension en los emisores 
sera —0,7 V y la tension en la union base-emisor de T y sera 

Vbei = V, ~ V E = -0,4 - (-0,7) = +0,3 V (12.3-1) 

Asi Tj esta en corte y su tension de colector sera V cc . Puesto que T x esta en corte, en este 
punto la corriente total I E circula a traves de T 2 . Asi la tension de colector de T 2 sera, 
suponiendo /? 1, 


Voi * V cc - I e R c2 


(12/3-2) 


Eligiendo adecuadamente V cc y R cl aseguraremos que T 2 no este en saturacion. 
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V cc 

9 



i _1_ Referenda 

6 , 1 " 


Figura 12.3-1. Componentes basicos de una puerta ECL. 


Ahora cuando pase a +0,4 V, T x pasa a conduccion, la tension de emisor cambia a 
-0,3 V y ■ ‘ 

Vbe2 = V R - V E 2 = 0 - (-0,3) = +0,3 V 

Asi, T 2 esta en corte y la corriente total J E debe circular a traves de 7j. La tension de 
colector de T 2 sera V cc y la tension de colector de 7j sera V cc — I E R C i- Nuevamente, 
eligiendo adecuadamente Vcc y R cl podemos asegurar que T x estara en conduccion, pero 
no entrara en saturation. 

Resumiendo lo dicho vemos que cuando la tension de entrada cambia de alta a baja, la 
corriente I E lo hace de T i a T 2 . Esta conmutacion se realiza rapidamente y en el proceso 
no se saturan los transistores. A causa de esta conmutacion de corriente, a ECL se le suele 
denominar tambien logica de modo de corriente (CML). 

Si las dos resistencias de colector son iguales, las tensiones en los dos colectores 
tendran las mismas amplitudes pero seran complementarias; es decir, cuando una es alta, 
la otra es baja. La salida en el colector de T 2 seguira a la tension de entrada, por lo que 
tambien se le denomina salida en fase , mientras que en el colector de 7j la tension es 
opuesta a la tension se entrada y se le denomina salida desfasada . 


12.3-1. Una puerta ECL comercial. La MECL 10 000 de Motorola 
Semiconductor 

En la practica, el transistor de entrada T { de la Figura 12.3-1 se sustituye por varios 
transistores en paralelo, como muestra la Figura 12.3-2, a fin de permitir entradas multiples 
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Vcc 2 = 0 K CC1 = 0 



Entradas 


y Salidas 


NO-O 


Figura 12.3»2. Puerta MECL 10 000 de Motorola Semiconductor. 


y la fuente de corriente I E se sustituye por una resistencia R e conectada a una tension 
negativa grande, V EE = —5,2 V. Los transistores T 2 y T 4 son seguidores de emisor que 
proporcionan una variacion de nivel y una baja impedancia de salida para excitar las 
lineas de transmision. No se utilizan las resistencias internas del emisor a causa de que las 
lineas de transmision que excitan este circuito, segun el diseno, son la carga necesaria y 
una resistencia interna disiparia potencia inutilmente. Las resistencias de entrada de 50 kQ 
sirven para absorber la corriente de fugas del transistor de entrada. 

La tension de referenda la da un excitador de polarizacion interno compensado en 
temperatura y en tension que no esta dibujado en el esquema (vease Sec. 12.3-3). El 
excitador de polarizacion ajusta la referenda V R en el punto medio de la excursion logica 
independientemente de la temperatura. Con la fuente V EE ajustada en —5,2 V, la tension 
de referenda conmuta aproximadamente a —1,3 V, como se indica. Usar tension negativa 
en V EE , con V CCI y V CC2 al potencial de masa, reduce los efectos de las tensiones de ruido 
que pueden estar acopladas en las conexiones de la fuente de alimentacion. Este aspecto se 
estudiara en la Seccion 12.3-5. 

De la misma manera que en las otras familias logicas, las puertas ECL se presentan en 
el mercado en varios tipos que difieren en cuanto a velocidad y disipacion de potencia. Las 
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unidades con valores mas grandes de resistencia disipan menos potencia y funcionan a 
menores velocidades. Las unidades de mayor velocidad tienen menores valores de resistencia 
y disipan mas potencia. 

La puerta representada en la Figura 12.3-2 es una unidad MECL 10 000 que se 
caracteriza por los tiempos de retardo de propagation comprendidos entre 1,5 y 2 ns. 
Como se puede observar en el esquema del circuito, estan accesibles las salidas O y NO-O 
de los seguidores de emisor. Esto se puede ver considerando que la entrada A y por 
ejemplo, tiene una tension de nivel alto. Entonces T iA esta en conduccion y T 2 estara en 
corte. Como el colector de T 2 esta a tension alta, habra un nivel alto en la base y en el 
emisor de T 4 . Lo mismo sucede si hay una senal de nivel alto en cualquiera de las entradas 
B y C o D. La expresion logica es, pues, 

V 04 = A + B+ C + D (12.3-3) 

Cuando A o B o C o D son altas, de modo que el colector de T 2 esta a nivel alto, el 
colector de T { estara a nivel bajo, por lo que la base y el emisor de T 3 estan a nivel bajo, 
conduciendo a 


K 03 = /l+£+C+Z) (12.3-4) 

Cuando todas las entradas cambian a nivel bajo, 7\ estara en corte y T 2 conducira. 
Ahora habra un nivel bajo en el emisor de T 4 y un nivel alto en el emisor de T 2) tal como 
se requiere. Esta puerta se denominara puerta O/NO-O de cuatro entradas. 


12.3-2. calcuEo de los niveles de corrierete y de tension 

En esta section calcularemos algunos niveles de tension y estudiaremos la caracteristica de 
transferencia. Para determinar los niveles logicos de salida observemos que cuando las 
tensiones de entrada estan en 0 logico, el transistor 7\ esta en corte y T 2 esta en 
conduccion. La tension en el punto comun de emisor es 

V E = V R 4- V BE2 (12.3-5) 

Para los transistores utilizados en logica ECL es razonable utilizar el valor V BE = 0,8 V en 
la region activa. Asi 


V E = -1,3 - 0,8 = -2,1 V 
La corriente de emisor de T 2 es 


hi 


V E ~ Vee -2,1 + 5,2 


+ 4 mA 


R 


0,78 


(12.3-6) 
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Ahora, prescindiendo de la pequena corriente de base en F 4 , hallamos la tension de 
colector 


V C1 * V C c ~ hiRd = 0 - (4)(0,245) ^ -IV (12.3-7) 

La salida O es, pues, 

Vol = Vo* = Va ~ Vbe4 = -1 ~ 0,8 = -1,8 V (12.3-8) 

Si se desprecia la corriente de base de T 3 , la base de T 3 estara en 0 V, por lo que la 
salida NO-O es 


Voh = Vo3 = -0,8 V (12.3-9) 

Si ahora cambian una o mas de las tensiones de entrada al nivel logico 1 (Vj = — 0,8 V), 
T 2 se bloqueara y T y conducira. La tension de emisor sera [vease Be. (12.3-5)] 

V E = V l + V EBl = —0,8 - 0,8 = -1,6 V (12.3-10) 

La corriente de emisor sera 


/ei 




~~ Vee 

K 


—1,6 + 5,2 
0/78 


4,6 mA 


(12.3-11) 


y Va * Vcc ~ hiRa - 0 - (4,6)(0,220) « -1,0 V (12.3-12) 

La salida NO-O de T 3 sera 

Vol = Voz = v ci - V BE3 = - 1,0 - 0,8 = - 1,8 V (12.3-13) 

Como V Q2 = 0 V, la salida O de T 4 sera 

Voh = -0,8 V (12.3-14) 

Estos calculos estan resumidos en las caracteristicas de transferencia representadas en la 
Figura 12.3-3a Las tensiones de salida para el nivel alto correspondientes a ambas puertas 
O y NO-O estan comprendidas entre —0,81 y —0,96 V en vez de ser los —0,8 V que 
predice la Ecuacion (12.3-9). La causa de la diferencia es la caida de tension en R cl o R cl 
cuando 7] o T 2 , respectivamente, estan en corte. 

Por las caracteristicas se ve que la excursion logica es completamente simetrica alrededor 
de la tension de referenda V R = —1,3 V. 

El lector podria suponer que las caracteristicas de transferencia para O y NO-O 
deberian ser imageries especulares a causa de la simetria del circuito. Esto es asi excepto en 
la region en que la salida NO-O es baja (Fig. 12.3-36). La razon de que exista esta 
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M 



- 2,0 - 1,8 - 1.6 — 1,4 — 1,2 — 1,0 — 0,8 - 0,6 - 0 . 4 - 0,2 0 
Tension de entrada, V. 


(b) 


Figure 12.3-3. Caracteristicas 
MECL 10 000: (a) margen normal 
de funcionamiento (25 °C); ( b ) 
caracteristicas de transferencia 
(Vee = —5,2 V) (Cortesla de Mo¬ 
torola, Inc.). 


diferencia entre las caracteristicas es que, cuando el flanco de entrada, por ejemplo V A , es 
ascendente, la corriente de colector de T lA continua aumentando hasta que se alcanza la 
saturation en el instante en que la tension de entrada es aproximadamente —0,4 V. Para 
tensiones de entrada mas positivas, la union base-colector de T x esta polarizada en sentido 
directo y, por tanto, la tension de colector de t 1a y la tension de salida de To 3 aumentan 
cuando aumenta la tension de entrada. Este efecto ocurre fuera de la region normal de 
funcionamiento, como se puede ver comparando las Figuras 12.3-3*2 y b. La salida O de 
nivel alto depende de la tension de colector de T 2 , la cual es independiente de la tension 
de entrada excepto en la region de transition en que ambos transistores estan condu- 
ciendo. 
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123-3. Circuit© de la tension de referencia 

El circuito que suministra la tension de referencia V R esta en la misma pastilla o chip que 
el comparador (T y y T 2 ) y los seguidores de emisor {T 3 y r 4 ). La Figura 12.3-4 muestra el 
esquema. Los diodos y la union base-emisor de T 5 dan la compensation de temperatura 
mediante el mantenirniento de un nivel V R en el punto medio de la region de transicion a 
pesar de los cambios de temperatura. 

Si suponemos que las tensiones del diodo y la tension base-emisor de T s son 0,8 V, la 
tension de base de T s es 


V B s = ^(5,2 - * ~°> 5 V (12.3-15) 

Luego 

V R = V B5 - Vbes = “0,5 - 0,8 = -1,3 V (12.3-16) 

Variacion con la temperatura. La Figura 12.3-4/? muestra el circuito O ECL con una 
unica entrada V A . Tambien se muestran explicitamente las variaciones de la tension 
base-emisor debidas a cambios de temperatura. Asi AV = k AT, con k » 2 mV/°C. 
Hemos visto ya que cuando AV = 0, V 0 {H) = —0,8 V y V 0 (L) = —1,8 V y V R = — 1,3 V, 



Figura 12.3-4, Fuente de tension de referenda; (a) drcuito ECL con alimentacion de referencia mostrando el 

efecto de la variacion de temperatura en F 0 . 
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que es la media entre las tensiones para los niveles alto y bajo. Asi, si una puerta ECL 
gobierna a otra, la conmutacion ocurre en la mitad de la caracteristica, maximizando el 
nivel de inmunidad al ruido. 

Hay que destacar el hecho de que las puertas ECL trabajen linealmente con lo que se 
puede aplicar superposition. Asi, para conocer V 0 (H), V 0 (L) y V R para una variation de 
temperatura AT que causa V BE = 0,8 — AV, solo es necesario saber el cambio producido 
por la temperatura sobre V 0 y V R , esto es, A V 0 (H), AV 0 (L) y AV R . 

Para empezar hay que senalar que A I D es 


Asi pues, 


Entonces 


AI n 


2AV 

5800 


ak B5 


1600 AV 
5800 


AV r = AV 


16 

58 



AV = 0,72 AV 


Cuando V A esta en estado alto, T 2 esta cortado y 


A V 0 (H) = AV 


(12.3-17) 


(12.3-18) 


(12.3-19) 


(12.3-20) 


Cuando V A se halla en estado bajo, T 2 conduce y T 1A esta cortado. La corriente de emisor 
A I E es entonces 


AI e 


AV + AV r 
~ 780 ~ 


(12.3-21) 


Ya que T lA esta cortado, toda la corriente A I E circula por T 2 . Despreciando la corriente de 
base A I C2 = A I E y 


AV B , = -245 A I F = 


245 


y B4 - = _ ^gQ( Af/ + AK r ) 


Asi 


A V 0 (L) = AK + AK B4 = AK - ^ (AK + AV R ) 


Combinando las Ecuaciones (12.3-19) y 12.3-23) se obtiene: 


(12.3-22) 


(12.3-23) 


A V 0 (L) = 0,46 A V 


(12.3-24) 
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Asi, en la practica, AV R es la media de A V 0 {H) y A V 0 (L) 


AV r 


A UH) + AKqQL) 
2 


(12.3-25) 


maximizando el nivel de inmunidad al ruido en ECL bajo cualquier variation de la 
temperatura. 


12.3-4. Conexion o cableada (wired-OR) 

En la Section 12.2 hemos visto que las salidas de varias puertas TTL podian ser conectadas 
entre si directamente para dar una funcion logica adicional, la correspondiente a la 
operation Y cableada. Lo mismo se puede hacer con las puertas ECL para dar otra 
funcion adicional O (vease Prob. 12.3-2). La versatilidad adicional se consigue cuando 
esten disponibles las dos salidas O y NO-O. El diagrama logico de una puerta O/NO-O 
triple de dos y tres entradas, MC10105 de Motorola Semiconductor, esta representado en 
la Figura 1233a. Por el esquema de circuito de la puerta tipica serie 10 000 vemos que las 
salidas son emisores abiertos. Para aprovechar la ventaja de la funcion logica adicional 
solo es necesario conectar los terminales de salida correspondientes a la linea de transmision 
o a la resistencia de carga respectivas. En el ejemplo en que se utiliza la puerta MC10105 
representada en la Figura 12.3-5 b se obtienen varias operaciones O adicionales sin hacer 
uso de mas puertas. 


c n_ 


j 

q n _ 

\ “V. 

7 U 

10 o- 

' v v 

11 ^ 

12 o _ 

/ _ * v / 

\ -V. Pv /-> 1/1 

i -j n_ 

-1 14 

j / n 1C 

1J 

__^ y ij 

(a ) 



-0(4 + 5) 

-0(4 + 5) + (9 + 10+11) + (12 + 
-o (9 + 10 + 11) + (12 + 13) 


13) 


(« 

Figura 12.3-5. Puertas ECL: (a) puerta O/NO-O MC10105 (los numeros 
hacen referenda a las patillas de zocalo del Cl); (6) ejemplo de O/NO-O cableada. 
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12.3-5. Reduccidn del ruido de Sa fuente de alimentacion 


El lector observara que la puerta ECL utiliza una tension negativa de alimentacion a 
diferencia de las TTL y CMOS (Sec. 12.4), que utilizan tensiones positivas de alimentacion. 
La ventaja de este esquema es propio de la ECL y se puede apreciar cualitativamente 
haciendo referencia a la Figura 12.3-6#. Aqui hemos incluido las fuentes de tension V nl y F n2 , 
que representan el efecto de las tensiones de ruido o cambios transitorios en las lineas de las 
fuentes de alimentacion. Suponiendo que la puerta es de la serie 10 000, se utiliza la tension de 
alimentacion —5,2 V para la conmutacion de corriente del amplificador diferencial consistente 
en 7\ y T 2 . Consideremos que se utiliza una fuente positiva y que T 2 esta en corte. Entonces 
cualquier ruido de la fuente es transmitido a traves de a la base de F 4 y a la salida a traves 
del seguidor de emisor. Cuando se utiliza una fuente negativa con T 2 en conduction y T l 
en corte, T 2 actua como amplificador de base a masa y la tension de ruido presente en el 
emisor de T 2 es considerablemente atenuada (vease Prob. 12.3-6). Cuando T 2 esta en corte, 
el ruido no se transmite a T 4 . 

Cuando la puerta ECL gobierna una linea de transmision es habitual anadir una 
fuente de tension negativa de 2 V, como se puede ver en la Figura 12 . 3 - 60 . Esta tension de 
— 2 V que alimenta los circuitos de gobierno de la linea de transmision que sigue al emisor 
pueden captar ruido, El circuito equivalente aproximado para el ruido, segun se ve desde 
los terminales del generador de ruido V n2 , se muestra en la Figura 12.3-6 b. En este circuito 
se puede ver que para valores tipicos de h ib4 . (entre 1 y 5 Q) la tension de ruido estara 
atenuada por un factor de 10 o mas, dependiendo de la corriente de emisor. 


= 0 


= 0 



Figura 12.3-6. 


to 


to 


Consideraciones del ruido de la fuente de alimentacion: (a) circuito incluyendo las fuentes de 
ruido; (b) circuito equivalente. 
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12 . 3 - 6 . Interconexidn de puertas utilizando tineas de transmision 


El diseno y la construccion de circuitos ECL de alta velocidad implica varias consideracio- 
nes que difieren de las necesarias para el diseno y construccion de los circuitos TTL: 
1) retardos de tiempo a traves de los hilos que conectan dos o mas puertos que ahora son 
importantes y 2) las formas de onda se distorsionan a consecuencia de reflexiones en los 
hilos que no han sido correctamente terminados. Por ejemplo, un retardo de propagacion 
de 2 ns, que es el retardo de propagacion de una puerta ECL 10 000, es equivalente a una 
longitud de 1 pie (30 cm) de hilo de interconexion. 

Cuando se utiliza la puerta ECL 10 000 se pueden emplear hilos de conexion de hasta 
8 pulgadas (20 cm) de longitud sin sobreimpulsos apreciables, pero si se utiliza la ECL III, 
solo se puede emplear un hilo de interconexion de 1 pulgada (2,5 cm). Incluso en estos 
casos se debe utilizar una resistencia de caida porque los emisores de salida de T 3 y 1\ no 
estan correctamente terminados. En la Figura 12.3-7 estan representadas las dos conexiones 2 
posibles de la resistencia de terminacion. Cuando son necesarias mayores longitudes se 
deben emplear tineas 3 de transmision. La Figura 12.3-8 muestra la interconexidn de 
puertas utilizando una linea de transmision de 50 ft. En la Figura 12.3-8^ la resistencia de 
terminacion de 50 ft esta conectada directamente a —2 V, mientras en la Figura 12.3-86 se 
utiliza alimentacion normal de —5,2 V con dos resistencias de atenuacion, R x y R 2 , donde 
R x || R 2 = 50 ft. (Observese que la tension efectiva de alimentacion es — 2 V.) 


Hilo de interconexidn no terminado 



-5,2 V 

(a) 

Hilo de interconexidn no terminado 



(« 

Figura 12.3-7. Terminaciones cuando se utiliza hilo de conexion ordinario: 
(a) tension de —5,2 V; ( b ) tension de -2 V. 
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z„ = 50 n 

e>^= 


(b) 


R x = 77 Q 



-5,2 V 


£> 

E> 


= no n 


Figura 12.3*8. Interco- 
nexiones de la linea de 
transmision: (a) tension 
de —2 V; (6) tension de 
-5,2 V. 


Cuando se conectan puertas ECL que estan en diferentes placas de circuito o que estan 
situadas a distancias extremadamente largas de tal manera que no exista conexion comun 
de masa en alta frecuencia, puede ser necesario utilizar un receptor ECL o una combination 
excitador-receptor tal como muestra la Figura 12.3-9 a. El excitador es una puerta O/NO-O 
de alta corriente que excita a dos cables coaxiales de 50 £2, cada uno de los cuales esta 
terminado en su impedancia caracteristica. El receptor es un amplificador diferencial con 
una ganancia en modo diferencial A d = 7 y una ganancia en modo comun A a = 0,16. Asi, 
la RRMC del receptor es 


RRMC = 4^ = « 4 = 33 dB 

A a 0,16 

La Figura 12.3-96 explica el funcionamiento del circuito cuando no se emplea un receptor. 
Como la tension en la conexion de «masa» de la puerta Gq no es la misma que la tension 
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— 2 V 



K + K 



(b) 



Figura 12.3-9. Tecnicas para reducir los efectos de la separation fisica 
en circuitos ECL: (a) combinacion excitador-receptor; {b) fuente de ruido 
efectiva entre masas; (c) circuito que muestra el efecto del ruido cuando se 
usa combinacion excitador-receptor. 
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en la conexion de «masa» de G 2 *, puede haber una tension de ruido V n entre ellas, como 
muestra la figura. Entonces la serial recibida por la puerta G 2 es V s + V n . Suele ocurrir que 
V n sea mucho mayor que V s y a consecuencia de las variaciones de V n la salida de G 2 
cambiara de estado. 

La Figura 12.3-9 c muestra como se solventa el problema utilizando un receptor con 
amplificador diferencial. Si suponemos de momento que la ganancia en modo comun 
A a = 0, entonces 


Vo = M(K + K) - (K + KB = UK - K) 

y la tension de ruido queda eliminada. En este circuito el receptor contiene un desplazador 
de nivel que asegura que V 0 es 0,8 6 —1,8 V, dependiendo de que V s sea —0,8 6 —1,8 V, 
respectivamente. 

En la practica, no obstante, hay una ganancia en modo comun y A a ^ 0. Entonces 
[segun la Ec. (7.8-9)], 


Vo = U(K + K) ~ (K + 


= UK - vj + A a 


KB + a b 
, (K + K) 


(K + K) + (K + K) 


= UK - K) 


l + 


K + (K + K)/2 

( V s - K S )RRMC 


Para el receptor 10115 la RRMC = 44, y si VJ(V S — K s ) 44, la puerta cambiara de 
estado unicamente cuando tambien V s cambie de estado. 


12.3-7. Especificaciones del fabricante 

La hoja de datos de la puerta NO-O cuadruple de dos entradas Motorola Semiconductor 
MC10102 esta en la Figura 12.3-10. A causa de que esta encapsulada en 16 patillas solo 
hay disponible una salida O en la patilla 9. Todas las salidas de la MECL 10 000 estan sin 
terminar, por lo que deben utilizarse resistencias externas de caida. En esta seccion 
explicaremos algunas de las especificaciones de la hoja de datos. 

Corriente absorbida de la fuente de alimentacion. La MC10102 comprende cuatro puertas 
NO-O con etapas de salida de seguidor de emisor, como muestra la Figura 12.3-2 y una 
fuente de tension de referencia, como la representada en la Figura 12.3-4. La corriente 
absorbida de la fuente de alimentacion / £ , especificada en la hoja de datos, se refiere a la 
corriente que suministra la fuente V EE . Ambos terminates V CC1 y V CC2 estan conectados a 
masa utilizando hilos de la menor longitud posible. 

Para calcular la corriente media absorbida I E necesitamos conocer la corriente de la 
fuente cuando las entradas estan en el estado alto y tambien cuando estan en el estado 


* Aunque Ios dos puntos pueden estar conectados por un hilo, la inductancia del hilo presenta una alta 
impedancia en frecuencias de 0,1 a 4 GHz que son usuales con ECL. 





Figura 12.3-10. Hoja de datos para el MC10102 que contiene cuatro puertas NO-O de dos entradas. 

(Cortesia de. Motorola Inc.) 
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bajo. Estas corrientes han sido calculadas antes en esta section y hemos hallado, en la 
Ecuacion (12.3-6), que cuando la entrada era baja, la corriente de emisor era 

I E2 ~ 4 mA 

Por la Ecuacion (12.3-11) tenemos para la entrada alta 

Iei % 4,6 mA 

El promedio es la mitad de la suma de estas dos corrientes 

4 + 4,6 

Iav = -^~ = 4,3 mA 


Para hallar la corriente que suministra la fuente de referencia consideremos el circuito 
de la Figura 12.3-4. Esta corriente es la del emisor de T 5 mas la que pasa por los diodos en 
serie. Como sabemos que la tension en el emisor de T 5 es — 1,3 V, tenemos 


= Vr ~ Vee + H3 - (-5,2) 
R e5 6,1 


0,64 mA 


Para hallar la corriente del diodo suponemos que la corriente de base de T 5 es despreciable, 
por lo que 


Vcci ~ (Vee + 2 V d ) = 0 - (-5,2 + 1,6 
800 + 5000 5,8 x 10 3 


0,62 mA 


Finalmente, el requisito de corriente de la fuente de referencia es 

I R = 0,64 + 0,62 = 1,26 mA 

La corriente total absorbida de la fuente V EE requiere cuatro conmutadores de corriente 
y una fuente de referencia; asi 

! Vee = (4)(4,3) + 1,26 « 18,5 mA 

Esto es comparable al valor tipico de 20 mA especificado en la hoja de datos. 

Niveles logicos. Los niveles logicos de la tension de salida especificados en la hoja de 
datos se pueden interpretar mejor con las curvas de transferencia de la Figura 12.3-1 la, 
que muestran claramente los puntos de prueba de la especificacion. La hoja de datos se 
puede considerar dividida en dos grupos. En el primer grupo V IH mk% y V JL min son las 
tensiones de prueba de entrada. Las salidas correspondientes son V OH y V OL , para los 
cuales se dan los valores maximo y minimo en la hoja de datos de la Figura 12.3-10 y son 
designados por V OH:ra4 „ V 0H mm , V OUmi „ y V OUmm en la curva de transferencia de la 
Figura 12.3-1 la. Por ejemplo, en la hoja de datos para +25 °C, Vee — ~5,2 V, tenemos 
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7A 


* 


Estado 

alto 


1 Estado 
bajo 


I 





htt — 265 piA 
I IL = 0,5 fiA 



Salida 


Entrada 



—1,105 V 

-1,475 V 


Figura 12.3-11. (a) Curvas de transferencia MECL (serie 10 000) y puntos de prueba de 
especificacion; (b) representacion alternativa. 
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los datos siguientes: para F /W<inix = —0,810 v y V, Lm - m = -1 ,850 V aplicados a las patillas 
12 y 13, los margenes de salida (medidos en las patillas 9 y 15) seran 

V 0H , m in = -0,960 V K 0 „. mix = -0,810 V 

Vou min = - 1,850 V K^ mix = - 1,650 V 

El segundo grupo se refiere a los umbrales de conmutacion, es decir, los valores maximo 
y minimo para los cuales estan especificadas las caracteristicas. Estos datos se distinguen 
por una A en el subindice. Estan obtenidos aplicando una tension de prueba V fLA mkx = 
— 1,475 V y midiendo la salida O para ver que es superior al nivel VoHA %m \ n = —0,980 V 
y la salida NO-O para ver que es inferior al nivel V 0 la,^x — —1,630 V, Se efectuan 
verificaciones analogas utilizando una tension de prueba V IHAm[n = —1,105 V. 

Estas especificaciones aseguran que: 

1. El umbral de conmutacion V BB ) cae dentro del rectangulo mas oscuro de la 
Figura 12.3-1 la; es decir, la conmutacion no comienza fuera de este rectangulo. 

2. Los niveles logicos sin senal o en reposo caen en los rectangulos mas claros. 

3. Queda garantizada la inmunidad al ruido. 

La Figura 12.3-11 b presenta los niveles de tension de entrada y salida deducidos de la 
hoja de datos para una puerta ECL que excita a otra puerta ECL. 

Inmunidad al ruido. Los margenes de ruido garantizados dependen de los parametros que 
tiene el subindice A> definidos como sigue. Para el estado bajo 

NM l = V /LA mdx - V OLA mix = - 1,475 - (- 1,630) = 155 mV 
Para el estado alto 

NM h = V 0HA ^ in - V fHAjmin = -0,980 - (-1,105) = 125 mV 

Estos margenes de ruido corresponden a las condiciones mas desfavorables. El menor 
de los dos es 125 mV, que constituye el margen garantizado en condiciones de subimpulso 
de senal y perturbaciones de potencia o termicas. Los margenes de ruido suelen ser 
mejores que el valor garantizado en una cuantia de unos 75 mV. Comparando con la 
Seccion 12.2-5 vemos que las puertas ECL son mucho mas susceptibles al ruido que las 
TTL, las cuales tienen margenes garantizados de 0,4 V. 

Fan-out 2 . La entrada diferencial de los circuitos ECL ofrece varias ventajas. Su aptitud 
para rechazar las senales de entrada en modo comun ofrece inmunidad contra el ruido 
inyectado en la linea de alimentacion de V EE y su impedancia de entrada relativamente 
elevada hace que sea posible excitar con cualquier puerta ECL un gran numero de puertas 
sin deterioro del margen de ruido garantizado. El fabricante especifica un factor de carga de 
c.c. (el numero de entradas de puerta de la misma familia que pueden ser excitadas por una 
salida de puerta) de 90 para MECL 10 000. Ademas declara que se obtendra la mejor 
prestacion con cargas de salida may ores de 10 utilizando lineas de transmision. Sin embargo, 
como cada puerta excitada introduce una capacidad (tipicamente 3 pF), aumentando la 
carga de salida, aumenta el retardo de propagacion de la puerta. En la Figura 12.3-12 
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Capacidad de carga, pF 


Figure 12.3-12. Retardo de propagation en funcion de la carga para puertas ECL (T — 25 °C). 


estan representadas las curvas de retardo de propagation en funcion de la carga de salida. 
t P LH es el retardo cuando la salida conmuta del estado bajo al alto, por lo que la capacidad 
se carga a traves de h ib . Cuando la salida conmuta del estado alto al bajo, el seguidor de 
emisor de salida queda bloqueado durante un corto tiempo, por lo que la capacidad de 
carga debe descargarse a traves de la resistencia de emisor o linea de transmision. En 
consecuencia t pHL es mucho mayor que t pLH . 


12.4. LOGICA CMOS 

Los dispositivos MOS se utilizan mucho en circuitos logicos. Son considerablemente mas 
lentos que las puertas TTL y ECL pero, a causa de la simplicidad de su geometria y de que 
son de tamano mucho menor, pueden obtenerse altos niveles de integration en un chip de 
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silicio. Esto conduce a la integration en muy alta escala (VLSI) en la cual pueden estar 
contenidos millares de MOSFET en un circuito que ocupa una fraction de area de una 
pulgada cuadrada. Estos circuitos se utilizan en aplicaciones en que la velocidad no es un 
factor primordial. Otra ventaja de la logica MOS es que, como las entradas son puertas 
aisladas, la carga de c.c. es minima, con el consiguiente elevado fan-out. Ademas, la 
disipacion de potencia de c.c. es extremadamente pequena a causa de la naturaleza 
complementaria del circuito. Esto constituye una indudable ventaja en muchas aplicaciones, 
como en las calculadoras electronicas de bolsillo. 

Son posibles tres tipos de puertas logicas MOS: PMOS, NMOS y CMOS. Debido a 
que sus velocidades de conmutacion son mas rapidas, ya que su consumo de potencia de 
c.c. es extremadamente pequeno, ahora los circuitos CMOS son el tipo mas favorecido de 
logica MOS con circuitos integrados discretos. 

En esta section estudiaremos las puertas CMOS y sus caracteristicas. 


12.4-1. Puertas basicas CMOS 

En la familia CMOS es posible disponer de puertas NO-Y y NO-O. El circuito de la 
puerta NO-Y de dos entradas esta representado en la Figura 12.4-1, en la cual se puede 
ver que se compone de dos transistores excitadores de canal n conectados en serie y dos 
transistores de carga de canal p conectados en paralelo. El funcionamiento del circuito es 
el siguiente. Consideremos que ambas entradas sean bajas. Entonces ambos dispositivos 
de canal p estaran conduciendo (sus resistencias de canal seran relativamente bajas, del 
orden de 500 Q). Los transistores de canal n estaran en corte, ya que el nivel bajo de 
entrada sera inferior a su tension umbral (su resistencia de canal sera, por tanto, 
relativamente elevada). El circuito equivalente divisor de tension representado en la Figu¬ 
ra 12.4-1/? hace que la tension de salida V 0 sea aproximadamente K ss *, que es un nivel 
alto, lncluso si solo una de las entradas esta en nivel bajo, el FET correspondiente de cada 
canal n estara en corte y el divisor de tension equivalente indica que la salida se mantendra 
en nivel alto. Unicamente cuando ambas entradas estan en nivel alto, los transistores de 
canal p estaran en corte (su resistencia de canal sera grande) y los de canal n conduciran 
(su resistencia de canal sera baja), por lo que la tension de salida es aproximadamente 0 V, 
correspondiente a un nivel bajo. 

En la Figura 12.4-2 esta representada una puerta NO-O. Aqui los transistores de carga 
estan en serie y los excitadores estan en paralelo. Cuando ambas entradas son bajas, 
ambos dispositivos de canal p conducen (resistencia baja), mientras los de canal n estan en 
corte (resistencia alta). Entonces la accion del divisor de tension produce una salida alta 
(aproximadamente K ss ). Con una cualquiera o ambas entradas en nivel alto, uno o los dos 
dispositivos de canal p en serie conmutaran a corte (resistencia alta) y uno o ambos 
dispositivos de canal n en paralelo conmutaran a conduction (resistencia baja). En todas 
estas combinaciones, la accion del divisor de tension da una salida baja. 

Ambas puertas NO-O y NO-Y pueden admitir mas de dos entradas. Esto se realiza 
anadiendo, para cada entrada, un par de MOSFET adicionales serie-paralelo. 


* Puesto que hay conectada una tension de alimentacion a la Jiiente del FET de canal p , la designaremos l ' ss 
para que el subindicc indique el terminal al cual estara conectada la fuente de alimentacion. 
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Cargas < < p 


Excitadores 



Flgura 12.4-1. Puerta NO-Y CMOS: ( a ) circuito; (b) circuito equivalente del divisor de tension. 


Canal n 



Excitadores 



FigUfa 12.4-2. Puerta NO-O CMOS: (a) circuito; (b) circuito equivalente del divisor de tension 
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12.4-2. Especificaciones del fabricante 

Algunas de las caracteristicas del circuito integrado MC74HC02 de Motorola (que contiene 
cuatro puertas NOR de dos entradas) se muestran en la Figura 12.4-3a y b. De las 
caracteristicas en continua se puede observar que a 25 °C V OL es menor de 100 mV y V 0H 


MAXIMUM RATINGS* 


Symbol 

Parameter 

Value 

Unit 

V CC 

DC Supply Voltage (Referenced to GNDi 

- 0 5 to - 7 0 

V 

V,n 

OC Input Voltage (Referenced to GNDi 

- 1 5 to V^c ♦ 1 5 

V 

v out 

DC Output Voltage iRelerenced to GNDi 

- 0 5 to Vcc *05 

V 


OC Input Current, per Pm 

.♦20 

mA 

•out 

OC Output Current, per Pm 

:25 

mA 

•cc 

DC Supply Current. Vqq and GND Pms 

♦ 50 

mA 

pd 

Power Dissipation, per Package t 

500 

mW 

T stg 

Storage Temperature 

-65 to ♦ 150 

•c 

h 

Lead Temperature (10 Second SoidermgJ 


°C 


• Maximum Ratings are those values beyond which damage to the device may occur 
TPower Dissipation Temperature Oeratmg 

Piastc "N" Package - 12mW/°C iron 66°C to 85*C 
Ceram< "j" Package. - l2mW/°C Irpm 100°C to 12S°C 


This device contains circuitry to protect ir» 
inputs against damage due to high static 
vottaoes or electric fields, however u is ad¬ 
vised that normal precautions be taten to 
avo»d apoJiceiions of any voltage higher than 
maiimum rated voltages to this high im¬ 
pedance circuit Fo< proper operation it a 
recommended that V IP and V 0ut be con¬ 
strained to the range GN0s(V in w 
W* V CC 

Unused inputs must always be tied to an 
I appropriate logic voltage level <e g . either 
GNO or V CC I 


RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS 


Symbol 

Parameter 

Mm 

Mix 

Unit 

vcc 

DC Supply Voltage IRelerenced to GNDI 

20 

60 

V 


DC input Voltage. Output Voltage 

o 

< 

n 

o 

v 

V (h- V OUt 

iRelerenced to GNO) 




Operating Temperature - 74HC Series 

-40 

♦ 85 


’A 

S4HC Series 

-55 

♦ 125 


tr- V 

Input Rise and Fall Time (Figure 1) 

- 

500 

ns 


ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Voltages Referenced to GND) 


Symbol 

Parameter 

Test Conditions 

v C c 

25 

54HC and 74HC 

85 °C 
74HC 

125 °C 
$4HC 

Unit 

Typical 

Guaranteed 

V|M 

Minimum High-Level inout 

v out°° 1 v 0f VCC -0 1 v 

2 0 

1 2 

1 5 

1 5 

l 5 

V 


Voltage 

Moull ■ 20 pA 

4 5 

2 4 

3 15 

3 15 

3 15 





60 

3 2 

4 2 

4 2 

4 2 


V IL 

Maximum Low-Level input 

v ouf° 1 v Vcc-OIV 

2 0 

06 

0 3 

0 3 

0 3 

V 


Voltage 

Moutl * 20 pA 

4 5 

1 8 

09 

0 9 

0 9 





6 0 

2 4 

1 2 

1 2 

1 2 


V 0 H 

Minimum High-Level Output 

v m“ V| H Or V 1L 

2 0 

1 998 

1 9 

19 

1 9 

V 


Voltage 

•out" - 20 P A 

45 

4 499 

4 4 

4 4 

A A 





60 

5999 

59 

59 

59 




v m* V 1H Of V1 









Iq^jI ■ “ 4 0 mA 

4 5 

4 20 

3 96 

3 84 

3 70 

V 



•out *“52 mA 

60 

580 

548 

5 34 

520 


v 0l 

Maximum Low-Level Output 

V,n-V| H or V, L 

20 

0 002 

0 l 

0 1 

0 1 

V 


Vo<tege 

•out“ 20 pA 

4 5 

0 001 

0 1 

0 1 

0 1 

1 




60 

0 001 

0 l 

0 1 

0 1 




V m -V lH or V, L 









•out - 4 o mA 

4 5 

022 

026 

0 33 

0 40 

V 



•oul“ 2 mA 

60 

0 IB 

0 26 

0 33 

0 40 


•m 

Maximum input Leakage Current 

Vm-VCCO'GND 

6 0 

0 00001 

*0 1 

t • o 

±1 0 

pA 

•cc 

Maximum Quiescent Supply 

V,n-VcC^ GNO 

60 

- 

2 

20 

40 

pA 


Current (Per Packagei 

•out • 0 pA 








{<*) 

Figura 12.4-3. (a) Hoja de caracteristicas en continua del circuito integrado CD4001M, que 
contiene cuatro puertas NO-O de dos entradas (continua en la pagina siguiente). 
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SWITCHING CHARACTERISTICS (V C C"S V. T A » 25*C, C L - IS pF. input t, » n-6 nt 


Symbol 

Parameter 

54HC and 74HC 

Ur* 

Typical 

Guaranteed 

Urn* 

tRLH 

Mu ►mum Propagaton Delay. Input A or 8 to Output Y 
(Figuras 1 and 21 

8 

15 

ns 

tPHL 

8 

16 

'TLH. 

1THI 

Maximum Output Transition Tima. Any Output 
(Figure* 1 and 21 

& 

10 

n* 


SWITCHING CHARACTERISTICS IC L -60 pf, input y.if- 6 no! 


Symbol 

Parameter 

Vcc 

26 *C 

64hC and 74HC 

86 *C 

74HC 

126*C 
64 HC 

Ur* 

Tvpicel 

Guaranteed Limit 

IfLH 

Maximum Propagation Delay, Input A or B to Output Y 

2.0 

45 

90 

113 

134 

m 


(Figura* 1 and 21 

4.6 

9 

18 

23 

27 




60 

8 

15 

19 

23 


V>HL 


2.0 

45 

90 

113 

134 

n* 



45 

9 

18 

23 

27 




6.0 

6 

15 

19 

23 


tTLH- 

Maximum Output Transition Tima. Any Output 

2.0 

38 

76 

96 

110 

n* 

*THL 

(Figure* 1 and 2) 

45 

8 

15 

19 

22 




6.0 

• 

13 

16 

19 


c* 

Maximum Input Capacitance 

- 

5 

10 

10 

10 

Pf 

CpQ 

Power Dissipation Capacitance* 

- 

20 

fi -V : 

- 

- 

pf 


• CpQ a u*ed lo delermin* the no-toad dynamic power consumption per gate: 

PO -c PO VC^+'CC v cc 


FIGURE 1 - SWITCHING WAVEFORMS 


FIGURE 2 - TEST CIRCUIT 



(C) 

Figura 12.4-3 (Continuation.) (6) Hoja de caracteristicas de conmutacion del circuito integrado 
MC744C02; (c) ilustracion grafica de caracteristicas tipicas. 
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esta 0,1 V por debajo de J'ss- La inmunidad al ruido (margen de ruido) es la misma para 
el nivel alto y el bajo y a 25 °C esta entre el 30 y el 45 por 100 de la tension de 
alimentation. Estas caracteristicas se representan graficamente en la Figura 12.4-3c para 
Vss = 4,5 V. 

En continua, la disipacion de potencia para J'ss = 5 V y F = 25 °C es tipicamente de 
10 //W, valor extremadamente bajo. Este aumenta linealmente con la frecuencia y depende 
tambien de lo capacitiva que sea la carga, como se puede ver en la Figura 12.4-4 4 La 
corriente de entrada es tipicamente de 0,1 fx A, cantidad lo suficientemente pequeiia como 
para poder ser despreciada en la mayoria de los casos. 

De las caracteristicas en alterna se puede ver que el retardo de propagation promedio 
para V ss = 5 V es tipicamente 8 ns. El intervalo de transition dado en estas hojas de 
caracteristicas representa el tiempo de subida y el tiempo de caida de la senal de 
salida. 

En la Section 12,6 se establece una comparacion de las principals caracteristicas de 
las familias logicas mas populares 



Figura 12.4-4. Disipacion de potencia en funcion de la frecuencia y la 
capacidad de carga. 
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12.5. ACOPLAMIENTO (INTERFACE) 

A menudo se originan situaciones en que tenemos partes de un sistema digital que 
requieren puertas logicas de alta velocidad y otras que pueden tolerar acciones mucho mas 
lentas. En tales caso suele ser ventajoso utilizar mas de una familia logica. Por ejemplo, 
podemos aprovechar la ventaja que representa la alta velocidad de la logica TTL Schottky 
y la alta densidad de integration de la CMOS en el mismo sistema. Cuando se procede asi 
debe tenerse muy en cuenta que las diversas familias logicas operan con diferentes niveles 
de tension y corriente. Asi pues, debera procederse cuidadosamente para que las condiciones 
de acoplamiento o interface entre ellas conduzcan a un funcionamiento correcto en ambos 
lados. Los fabricantes ofrecen una gran variedad de circuitos integrados disenados para 
que su interconexion sea correcta. 

Inferface TTL-CMOS. Consideremos el interface de puertas TTL y CMOS. Supongamos 
que los requisitos de la fuente de alimentation sean de 5 V para TTL y 5 V para CMOS. 
La Figura 12.5-1 presenta un diagrama que incluye una escala de tensiones de entrada y 
salida. Los valores tipicos para la serie TTL 74LS y para la serie CMOS 74HC se dan en 
la Tabla 12,5-1. 



Salida Entrada 



Figura 12.5-1. Niveles de 
tension para interface entre TTL 
y CMOS. 


Tabla 12.5-1. Valores tipicos para 
el interface TTL-CMOS 


; ' • U vk 



v,h 

2 V 

3,2 V 

Im 

20 M 

0,01 pA 

v lL 

0,8 V 

1,8 V 

In. 

-0,5 mA 

-20 M 

Voh 

3 V 

4,0 V 

IoH 

-2 mA 

-4 mA 

VOL 

0,5 V 

0,26 V 

lot 

20 mA 

4 mA 
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Son los dos casos a considerar, dependiendo de cual es el tipo de puerta excitadora y 
cual es el de la carga. En la Figura 12.5-2 tenemos una puerta TTL que excita a N puertas 
CMOS. Para que esta configuracion funcione correctamente, las condiciones en la salida 
TTL deben ser tales que se satisfagan los requisitos en las entradas de las puertas CMOS. 
Estos requisitos son 


TTL 


CMOS 


I OH 

> 

Nhn 

(12.5-1) 

lot 


-ni [L 

(12.5-2) 

VOL 


v,l 

(12.5-3) 

VoH 

> 

V, H 

(12.5-4) 


En la Tabla 12.5-1 vemos que, a causa de que la corriente de entrada para las puertas 
CMOS es tan pequena, las Ecuaciones (12.5-1) y (12.5-2) deberan satisfacerse facilmente 
cualquiera que sea el valor de la carga N de salida. La Ecuacion (12.5-3) tambien se 
satisface facilmente. Unicamente es causa de dificultad (12.5-4) porque la salida de nivel 
alto de la TTL varia desde el valor minimo de 2,7 V hasta el tipico de 3,4 V con corriente 
de plena carga, mientras que la entrada de nivel alto para la puerta CMOS debe ser mayor 
que 3,2 V con el fin de que el funcionamiento sea liable. Puesto que la V lH de la puerta 
CMOS no puede ser rebajada, la solution consiste en elevar la V 0H de la puerta TTL por 


Ah — IP pA . 




Figura 12.5-2. Puerta TTL excitando 
N puertas CMOS. 
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encima de 3,2 V, Una manera de conseguirlo es anadir una resistencia R (tipicamente 2 a 
6 kQ) a la salida TTL, como muestra la Figura 12.5-3, de manera que cuando la salida sea 
alta, V 0 » 5 V. Otra solucion consiste en utilizar una puerta TTL de colector abierto en la 
salida si se dispone de ella. 

Cuando se invierte la situation, como representa la Figura 12.5-4 en que la CMOS 
excita la puerta TTL, las condiciones que deben satisfacerse son 


CMOS 


TTL 


I OH 


NI ta 

(12.5-5) 

I<DL 


-NI,l 

(12.5-6) 

V 0 L 


V'L 

(12.5-7) 

Von 


V,H 

(12.5-8) 


De ellas, unicamente la (12.5-6) origina problemas, ya que la corriente de salida de bajo 
nivel de la puerta CMOS varia desde 0,4 mA minima a 1 mA tipica, mientras la puerta 
TTL requiere una corriente de entrada de bajo nivel de 0,36 mA por puerta. Asi pues, la 
CMOS solo puede excitar una puerta TTL en estado bajo sin ningun factor de seguridad. 
La solucion es emplear algun buffer CMOS entre las dos puertas. Existen varios tipos de 
buffers; por ejemplo, el CD4010 de National Semiconductor (seis buffers no inverso- 
res) puede suministrar hasta 4 mA de corriente de salida de excitation a 25 °C con 
V DD = 5 V 6 10 mA con V DD = 10 V. 


+ 5 V 



Figura 12.5-3. Puerta TTL modifi- 
cada para excitar puertas CMOS. 
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7 /h — 20 nA 
f IL = —0,36 mA 




Flgura 12.5-4. Circuito de conexion 
CMOS a TTL 


Interface ECL-TTL. Cuando el interface es entre puertas: TTL y ECL, se utilizan chips de 
traduction (translator), por ejemplo, el 10124 lo hace de TTL a ECL o el 10125 de ECL a 
TTL. Los retardos tipicos de propagation de tales chips son 4 ns. 


12.6. COMPARACION ENTRE LAS FAMILIAS LOGICAS 

A la hora de redactar este texto, las familias logicas mas populares son TTL, ECL y 
CMOS. La Tabla 12.6-1 da las caracteristicas mas importantes de cada una de estas 
familias. 

En el diseno, la aplicacion propuesta determinara la velocidad (tiempo de retardo de 
propagacion) necesaria. La election de familias logicas se hace a base de esta velocidad y 
una vez determinado el tipo de logica, se procede a determinar las otras caracteristicas. En 
la tabla se ve que la ECL es, con mucho, la mas rapida. Sin embargo, hay un considerable 
sacrificio en cuanto a disipacion de potencia e inmunidad al ruido en comparacion con los 
otros tipos. La ECL III tiene el menor retardo de propagacion de las dos series ECL, pero 
esto se consigue a expensas de una alta disipacion de potencia. La CMOS es la mas lenta 
de las tres, pero tiene las ventajas de una disipacion de potencia extremadamente pequena 
y alta inmunidad al ruido. 
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Tabfla 12.6-1. Comparacion de familias logicas 


• ; r -x-; s ^ 

: ■■■Vfoi. 

TTL 

EC 

X 

CMOS 

) , ;; - / ’'. ■| 

54AS/74AS 

mgm 

54ALS/74ALS 

10 (KWH 

m 

Serie 

74 HC 

V ou v > ''P 103 

0,5 

0,35 

-1,75 

—1,75 

0,1 

V 0H > v > t'P' 03 

3,5 

3,4 

-0,9 

-0,9 

v cc - 0,1 

Excursion logica, V 

3 

3 

0,85 

0,85 

V cc - 0,2 

NM l , V, tipica 

1,15 

1,15 

0,27 

0,2 

2,3 

NM h , V, tipica 

1,95 

1,95 

0,23 

0,2 

2,7 

Fan-out 

33 

20 

90 

70 

>50 

Tension tipica de 
alimentation 

5 

5 

-5,2 

-5,2 

6 

Potencia en reposo 
disipacion por puerta 

8 mW 

1,2 mW 

25 mW 

60 mW 

2,5 fi W 

Retardo de propagacion, ns 

1,7 

4 

1,1 

0,7 

8 


La familia TTL es la mas popular actualmente. Presenta buena excursion logica e 
inmunidad al ruido, ademas de ser muy rapida, especialmente en las versiones Schottky 
consignadas en la tabla. La serie 54S/74S tiene la velocidad mas alta y en este aspecto es la 
que mas se aproxima a la ECL. La 54LS/74LS (Schottky de baja potencia) se caracteriza 
por una velocidad relativamente alta al mismo tiempo que una disipacion de potencia 
considerablemente mas baja. A causa de la popularidad de la TTL existen en el mercado 
varios centenares de configuraciones diferentes. 

La Figura 12.6-1 a muestra un grafico del retardo de propagacion en funcion de la 
disipacion de potencia para las puertas CMOS, TTL y ECL. Estas dos propiedades estan 
relacionadas aproximadamente por la ecuacion 

t p * p d * E ( 12 . 6 - 1 ) 

donde E es constante y vemos que para disminuir el retardo de propagacion hay que 
disipar mas potencia. Observese que E ^ 50 pJ para las antiguas puertas TTL 54/74, 
54S/74S y ECL III. Sin embargo, para las modernas, como las TTL 54AS/74AS y ECL 
10 000, E « 20 pJ. Si nos referimos a la serie 54ALS/74ALS, en un futuro proximo 
trabajaran con E « 5 pJ. 

La figura 12.6-16 compara la potencia disipada en una puerta en funcion de la 
frecuencia para las puertas CMOS, TTL y ECL. Observese que por encima de 80 MHz, la 
TTL disipa mas potencia que la ECL 10 000, y por encima de 150 MHz disipa mas 
potencia que la ECL III. 
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(a) 


mW 


f 



( 6 ) 

Figura 12.6-1. Comparacion de familias logicas: (a) caracteristicas velocidad- 
potencia; (b) disipacion de potencia en funcion de la frecuencia. 
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PROBLEMAS 


12 . 1 - 1 . Las puertas ECL de la serie 10000 se caracterizan por las siguientes tensiones de umbral: 

V lH = - 1,105 V, V OH = -0,960 V, V fL = - 1,475 V, V OL = -1,65 V. Hallar la inmunidad 

al ruido en los estados alto y bajo. 

12 . 1 - 2 . Enel inversor con transistor de la Figura 12.1-la, V cc = 5 V, V CE sal = 0,2 V, K e£ . sal = 0,7 V 

y p = 50. Hallar valores de R c y R h para los cuales el transistor este en el borde de 

saturation con I Ci sa , = 10 mA y V IH = 2 V. 

12 . 1 - 3. En el inversor con transistor de la Figura 12.1-la se conecta una resistencia de caida de base 

R 2 entre la base y una fuente de alimentation negativa F BB , como muestra la Figura PI2.1-3. 
Los valores del circuito son R h = 5 kD, R , = 20 kD, R c — 1,5 kD, V cc = 5 V, k B8 = -5 V, 
Anin = 20, Vce. sa , = 0,2 V, V BE iat = 0,7 V y K B£ , on = 0,5 V. 

(a) Hallar la salida cuando la entrada es + 5 V. ^Esta saturado el transistor? 

(b) Hallar V BE y la salida cuando la entrada es 0 V. 

(c) Hallar los margenes de ruido y dibujar la caracteristica salida-entrada como en la 
Figura 12.1-3. 



Vbb Figura Pi 2.1 -3. 


12 . 1 - 4 . En el inversor con transistor del Problema 12.1-2 hallar el fan-out para que V OH no 

descienda por debajo de 2 V. 

12 . 2 - 1 . En el circuito TTL de la Figura 12.2-1, K C£i sat = 0,2 V, V cc - 5 V, C L = 5 pF y R c = 1 k Q. 

Demostrar que la salida se carga desde V OL (0,2 V) hasta V OH (3,3 V) en 5.2 ns. 
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12.2- 2. En el circuito de la Figura 12.2-1 F cc = 5 V, /? = 50 para todos los transistores, las tensiones 

de saturation de colector son 0,2 V y las tensiones de conduction de la union pn son 0,7 V. 
Hallar valorps adecuados de R y R c para que / Ci sat = 20 mA y V IH = 2,4 V. 

12.2- 3. En la puerta NO-Y TTL representada en la Figura 12.2-3 se supone que Tj y T 2 se saturan al 

mismo tiempo. Hallar la corriente resultante en R c y las tensiones finales de T 2 . ^Esta 
saturado T{t 

12.2- 4. Se supone que dos puertas TTL con carga activa (pull-up), como en la Figura 12.2-3, se 

conectan inadvertidamente en la configuration Y cableada. Calcular las corrientes respectivas 
en los circuitos de salida cuando una salida esta en el estado alto mientras que la otra esta en 
el estado bajo. Se supone que hay una sola puerta TTL cargando. Demostrar que la puerta 
con salida alta disipa una gran cantidad de potencia. 

12.2- 5. En la Figura PI2.2-5 esta representada una conexion Y cableada de puertas TTL de colector 

abierto (vease Fig. 12.2-4c). Escribir una expresion logica para la salida y. utilizar los 
teoremas de De Morgan para convertirla a la forma O. 



Figura Pi 2.2-5. 


12.2- 6. En el circuito de la Figura 12.2-4c hay tres puertas Schottky de colector abierto para excitar 

una carga de salida de ocho puertas iguales. Utilizando la hoja de datos del fabricante 
correspondiente a la serie 54LS/74LS03, determinar un valor adecuado para la resistencia 
pull-up R l . Estas hojas de especificacion no se dan en el texto. 

12.2- 7. Para la caracteristica de transferencia TTL de la Figura 12.2-5 demostrar que la pendiente 

del segmento ab es —1,6. El circuito TTL esta representado en la Figura 12.2-3. 

12.2- 8. Las especificaciones del fabricante para una puerta TTL incluyen una garantia en la salida 

de la corriente absorbida de 12 mA con V 0L ^ 0,4 V y la corriente de fuente de 6 mA con 
Low ^ 2,4 V. En la entrada I IH = 100 pA cuando F, = 2,4 V e I IL = —0,8 mA cuando 
Vj = 0,4 V. Hallar el fan-out de salida para las condiciones de estado bajo y estado alto. 

12.2- 9. Verifique (12.2-5) y (12.2-6). Suponga para cada transistor /? = 50. 

12.3- 1. El circuito de una puerta MECL III es identico a la puerta serie 10000 representada en la 

Figura 12.3-2 excepto para los siguientes valores de los componentes: R cl = 290 
Rc 2 — 300 Q, R e — 1,18 kQ y V R — —1,175 V. Hallar V OL y V OH para ambas salidas O y 
NO-O. 

12.3- 2. Demostrar que cuando dos o mas salidas de seguidor de emisor, como en las puertas ECL 

10 000, estan conectadas a una carga comun, resulta la operacion O; es decir, en la Figura 
PI2.3-2 demostrar que V 0 = V B3 O V B4 . 
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a 


Vr*0- 




-O Pg3 


-o v 0 Figura PI2.3-2. 


12.3-3. El diagrama logico de la puerta O/NO-O 10105 esta representado en la Figura 12.3-5 a. 
Utilizando la tecnica O/NO-O cableada, explicar como se obtienen las operaciones logicas 
siguientes utilizando solo una puerta 10105: 


L l = A+ 3+ F + G 

L>2 — C + D + A + 3 F G 

L 3 = F + G 

12.3- 4. En la Figura 12.3-6zz se supone que V nX = 1 mV y V n2 = 0. Hallar la componente de ruido 

de la salida para T 2 en corte y T, en conduction. 

12.3- 5. Repetir el Problema 12.3-4 para 7j en corte y T 2 en conducion. 

12.3- 6. Repetir el Problema 12.3-4 y el 12.3-5 con V nX = 0 y V n2 = 1 mV. 

12.3- 7. Determinar el fan-out de c.c. para la puerta ECL de la Figura 12.3-2 suponiendo que la 

salida O excita N puertas iguales. Todos los transistores tienen h fe = 40 y las puertas 
excitadas deben reconocer una tension de entrada de —0,8 V como 1 logico. 

12.4- 1. Dibujar el esquema de una puerta NO-O CMOS de cuatro entradas. 

12.4- 2. Dibujar el esquema de una puerta NO-Y CMOS de cuatro entradas. 

12.4- 3. Dibujar una puerta Y CMOS de dos entradas utilizando unicamente dispositivos FET. 

12.5- 1. Una puerta TTL debe excitar una carga equivalente a 10 puertas CMOS (los datos para 

ambas puertas estan en la Tabla 12.5-1). Determinar un valor adecuado para la resistencia 
pull-up R de la Figura 12.5-3. 

12.5- 2. Una puerta CMOS debe excitar una carga equivalente a seis puertas TTL (los datos de 

ambas puertas estan en la Tabla 12.5-1). ^Cuales deben ser las caracteristicas del buffer 
conectado entre las puertas? 

12.5- 3. Cuando se acoplan puertas CMOS a puertas ECL las tensiones positivas de las CMOS 

deben ser transformadas en tensiones negativas de la ECL. Disenar un circuito que realice 
esta transformacion. Especificar la carga que representa este circuito. 

12.5- 4. Repetir el Problema 12.5-3 para un traductor ECL a CMOS. 

12.5- 5. Repetir el Problema 12.5-3 para TTL a ECL. 

12.5- 6. Repetir e! Problema 12.5-3 para ECL a TTL. 
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CAPITULO 



INTRODUCTION 

En el Capitulo 11 hemos efectuado el analisis de redes combinacionales compuestas de 
puertas logicas. Con ello podemos especificar un circuito que realiza cualquier funcion de 
varias senates de entrada a condition de que estas senates esten todas disponibles al mismo 
tiempo. Los circuitos resultantes dan senales de salida cuando se aplican las senales de 
entrada. 

Los circuitos combinacionales solos no son suficientes para satisfacer los muchos 
requisitos de un sistema digital tal como el computador digital. En efecto, las senales que 
circulan a traves de tal sistema, a menudo deben mantenerse en un cierto punto durante 
un intervalo suficientemente largo para que otras senales concurran o para que se realicen 
varias operaciones. A fin de satisfacer estos requisitos necesitamos un elemento de memoria 
en que pueda ser almacenada temporalmente una informacion digital. Cuando se anaden 
tales elementos a los circuitos combinacionales decimos que el circuito resultante es 
secuenciai 

El elemento basico de memoria es el biestable. Este es un circuito, gencralmente 
construido con puertas logicas, que es capaz de almacenar 1 bit de informacion durante el 
tiempo que sea necesario, manteniendolo disponible para ser utilizado por otros circuitos. 
Solamente cambiara la informacion almacenada cuando sean aplicadas senales correctas 
de control. Los biestables se conectan entre si en varias configuraciones para formar, entre 
otros dispositivos, registros , que almacenan y manipulan datos de varios bits y contadores 
que cuentan el numero de bits aplicados a sus terminates de entrada. 

La naturaleza y la complejidad de las operaciones realizadas por un sistema digital 
requieren algun medio para sincronizar las muchas operaciones que se realizan. Esta es la 
funcion del reloj maestro o principal, que da un tren de impulsos cuidadosamente regulados. 
Generalmente los biestables estan dispuestos de manera que unicamente puedan cambiar 
de estado por la aplicacion de un impulso de reloj. La manera de efectuarse este cambio 
depende de cuales sean sus entradas antes de que lleguen los impulsos de reloj. Asi, a 
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Flanco ascendente (positivo) Habitation 



Flanco descendente (negativo) Inhabilitacion FlCfUr3 13.1. Forma de onda de reloj. 


menudo es conveniente considerar un sistema secuencial como la forma de resolver una 
secuencia de problemas combinacionales, cada uno de los cuales dura un periodo de 
reloj. 

Un sistema sincronizado por reloj como el que acabamos de describir se llama sincrono. 
La alternativa, en la cual las operaciones combinacionales provocan o disparan otras 
operaciones, es lo que se llama operation asincrona. Esto suele ser insatisfactorio para 
los sistemas digitales de mayor complejidad a causa de la dificultad de diseno y de 
mantenimiento. 

Aqui conviene introducir algunas definiciones que son importantes en lo que concierne 
al concepto de impulsos de reloj. Una forma idealizada de impulso de reloj es la 
representada en la Figura 13.1. Las caracteristicas importantes de esta forma de onda son 
las siguientes: 

1. La transicion de 0 logico a 1 logico llamada flanco positivo del impulso. 

2. La transicion de 1 logico a 0 logico, llamada flanco negativo del impulso. 

La distincion entre estos dos es importante a causa de que, como despues 
veremos, el disparo de nuestros biestables tiene lugar en uno u otro de estos flancos. 

3. El tiempo durante el cual el impulso de reloj esta en 1 logico ha sido denominado 
tiempo de habilitacion y el tiempo durante el cual esta en 0 ha sido denominado 
tiempo de inhibition. 

Cuando se trabaja con biestables se suele seleccionar un terminal de entrada de una 
puerta de entrada para el biestable y utilizarlo ya sea para habilitar o inhibir el biestable. Si 
la puerta es Y o NO-Y, esta entrada asumira el control cuando este en 0 logico y la puerta 
sera completamente inhibida , puesto que la salida no puede responder a ninguna de las 
otras entradas; es decir, la salida es la misma si las otras entradas son 0 6 1 o cualquier 
combination de ellas. Cuando la entrada es un 1 logico, la puerta esta habilitada, ya que la 
salida puede responder a las otras entradas de puerta. 

Si la puerta es O o NO-O la serial de inhibition es un 1 logico, porque con un 1 logico 
en cualquier entrada la salida de la puerta es la misma cualquiera que sea el estado de las 
otras entradas. Si la entrada habilitacion-inhibicion esta en 0 logico, que es la condition de 
habilitacion , la salida de la puerta estara determinada por las otras entradas. El lector debe 
cerciorarse de que asimila completamente estas ideas antes de proseguir el estudio porque 
intervienen a menudo en los sistemas que nos disponemos a estudiar. 

En este capitulo consideraremos los tipos mas importantes de biestables. Primero 
estudiaremos sus caracteristicas desde el punto de vista operativo en cuanto manipulan 
ceros y unos logicos. Luego estudiaremos su realization en las varias familias logicas. 
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13.1. EL BIESTABLE RS 

El biestable es un circuito capaz de almacenar 1 bit y constituye el bloque basico de 
construction de los circuitos secuenciales. La Figura 13.1-la muestra un biestable cons- 
truido con puertas NO-O. Unicamente se utiliza una entrada de cada puerta NO-O; la 
otra entrada esta conectada a 0 logico (masa en nuestro ejemplo) por lo que no afectara al 
funcionamiento de la puerta. Asi pues, las puertas NO-O actuan como inversores. Las 
notaciones Q y Q de las salidas se explicaran a continuation. 

El circuito indica que los dos inversores estan conectados en cascada, estando la salida 
de uno conectada directamente a la entrada del otro. Esta es la realimentacion positiva 
(vease Cap. 10), de la cual resulta una operation inestable en cuanto cada salida esta 
siempre conducida ya sea a saturation o al corte y se mantiene el mismo estado en tanto 
que este alimentado. Estos son los llamados estados estables aun cuando sean el resultado 
de una operation inestable. Si consideramos la saturation como el estado bajo (0 logico) y 
el corte como estado alto (1 logico), los dos estados son: 

1. Q = 1 [Q = 0), llamado estado SET (o puesta a 1) en que esta almacenado un 1. 

2. Q = 0 (Q ~ 1), llamado RESET (puesta a 0) o BORRADO, estado en que esta 
almacenado el 0. 

Se puede ver que estas dos posibilidades son consistentes considerando la representation 
conventional del circuito de la Figura 13.1-16. Si partimos de Q = 1, entonces la conexion 
realimentada produce B — 1, que conduce a traves de la puerta 2 NO-O a Q — 0. La otra 
conexion realimentada hace A = 0, que conduce a traves de la puerta 1 NO-O a. Q = 1, 
condition que hemos supuesto como de partida. Para el otro estado comenzamos con 
Q = 0, y recorriendo el bucle hallamos facilmente que Q = 1 y Q = 0, por lo que 
nuevamente se obtienen condiciones consistentes y tenemos un circuito biestable. 

El biestable representado en la Figura 13.1-1 no es de uso practico porque no tiene 
terminales de entrada que permitan cambiarlo de estado comodamente. Para ello emplea- 
mos las dos entradas de puerta NO-O previamente conectadas a masa, como muestra la 



(a) (b) 


Figura 13.1-1. Biestable con puertas NO-O: (d) circuito dibujado para realzar la realimentacion 

positiva; (b) representation convencional. 
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Figura 13.1-2. Biestable RS: (a) circuito NO-O; (6) tabla de verdad; (c) simbolo de circuito. 


Figura 13.1-2a. Los dos terminales de entrada se llaman respectivamente SET S y RESET 
R. En esta forma el circuito se llama biestable RS y los significados de las palabras SET y 
RESET se hacen asi evidentes 

Las senales aplicadas a los terminales S y R son entradas de control (llamadas tambien 
entradas de datos) y nos permiten almacenar el digito binario (bit). La determination de los 
estados de salida correspondientes a todas las combinaciones posibles de estas entradas 
conduciran a la tabla de verdad del biestable. 

Consideremos que S = R = 0, como esta indicado en la primera fila de la tabla de 
verdad de la Figura 13.1-26. Para estas entradas particulars tenemos precisamente las 
condiciones que se mantenian cuando estudiamos el circuito de la Figura 13.1-1. Hemos 
hallado que entonces el circuito tenia dos estados estables, Q = l (2=0) o g = 0 
(Q = l), y en tanto que S = R = 0, las puertas NO-O no son afectadas por las entradas 
de control y el estado del biestable RS no cambiara. Asi esta indicado en la tabla de 
verdad (Fig. 13.1-26) donde la notacion debe ser interpretada como sigue: 

Q n = valor de Q antes que S = R = 0 se imponga 
Q n+l = valor de Q despues que S = R = 0 fue impuesta 

Se utilizan los subindices n y n + 1 a causa de que, en general, seran varios los instantes 
durante los cuales cambiaran las entradas de control. Cuando ambas pasen a 0 logico, la 
salida permanecera en el estado que tenia antes del cambio. Con respecto a los terminales 
de salida, generalmente es comodo considerar al terminal Q como salida principal aunque 
esten disponibles las senales Q y Q. Cuando la salida Q es alta (1 logico), decimos que el 
biestable esta en SET (tiene un 1 almacenado), y cuando la salida Q es baja (0 logico), 
decimos que esta en RESET (0 logico almacenado). 
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Supongamos ahora S = 0 y R = 1. En el circuito vemos que la salida de la puerta 
NO-O superior sera 


Q = R + Q= l + Q= l= 0 (13.1-1) 

Como las dos entradas de la puerta NO-O inferior son 0, es decir, Q — 0 y S = 0, su 
salida es 


Q = S + Q + 0~TU = 1 (13.1-2) 

Asi, el unico estado posible para esta combinacion de las dos entradas de control es 
Q — 0 (Q = 1)- Como antes dijimos, este estado se llama reset (o borrado). Si ahora se 
cambia la entrada R a 0, de modo que S = R = 0, las entradas a la puerta NO-O superior 
seran R = 0 y Q n + l = 1, por lo que se mantiene el estado que existia antes del cambio 
( Q n = 0). El biestable nos ha recordado cual era el estado de su salida antes de que tuviera 
lugar el cambio de las entradas de control y podemos comprobar que el biestable se 
encontraba en estado de reset (S = 0, R = 1) antes del cambio. Esta aptitud para recordar 
un estado previo es lo que distingue al biestable de los circuitos combinacionales estudiados 
en el capitulo anterior. 

A fin de conseguir el estado set (fila 3 de la tabla de verdad) debemos tener S = 1 y 
R = 0. Entonces, puesto que S = 1, la salida de la puerta NO-O inferior sera 

Q = S~Tq = rqT~0 = 0 (13.1-3) 

y la salida de la puerta NO-O superior sera 

Q - R + Q = 0^T0 = 1 (13.1-4) 

Finalmente, si S = R = 1, la conclusion hubiese sido que ambas salidas son 0, lo que 
contradice nuestro supuesto de que las dos salidas son complementarias. Ademas, si los 
estados de las entradas son S n = R n = 1 y los siguientes estados son S n + l = R n + l = 0, 
entonces los siguientes estados de las salidas, Q n + l y Q n+i , dependeran de la caracteristica 
de retardo relativo de las entradas set y reset de G l y G 2 . Dado que se desconocen estas 
caracteristicas no se permite la condicion S = R = 1. Mas adelante se vera otro tipo de 
biestable, el JK , que evita esta ambigiiedad. 

Resumiendo, hemos visto que el biestable R construido con puertas NO-O de acoplo 
cruzado obedece a la tabla de verdad de la Figura 13.1-26. Es capaz de almacenar un 1 o 
un 0 en su terminal de salida bajo el control de las entradas R y S. El simbolo de circuito 
de este biestable es el de la Figura 13.1-2c. 

Biestable RS construido utilizando puertas NO-Y. Utilizando dos puertas inversoras y 
dos puertas NO-Y, como muestra la Figura 13.1-3^, es posible obtener la misma tabla de 
verdad que la correspondiente al biestable de la puerta NO-O de la Figura 13.1-2. 
Consideremos en primer lugar la accion del circuito vista desde los terminates S y R. Para 
S = R = 0, tenemos 


Q = SQ - 0 Q = 1 


Q = RQ = 0 • Q = 1 


(13.1-5) 

( 13 . 1 - 6 ) 
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Flgura 13.1-3- Biestable RS utilizando puertas NO-Y: ( a ) circuitos y niveles logicos cuando 

S = 1 y R — 0; (6) tabla de verdad. 


Lo mismo que en el biestable de la puerta NO-O, esta combination no esta permitida. 
Cuando S = 0 y R = 1, hallamos los valores logicos indicados en el circuito de la Fi- 
gura 13.1-3a, los cuales muestran que el biestable esta en SET (Q — 1). De la misma 
manera se pueden comprobar las otras dos filas de la tabla de verdad de la Figura 13.1-36. 
Si se anaden a la tabla de las columnas S y R, esta es identica a la de la Figura 13.1-26 y, 
por tanto, el biestable de puerta NO-Y con inversores es identico en cuanto a compor- 
tamiento externo al biestable de la puerta NO-O; ambos estan representados por la tabla 
de verdad de la Figura 13.1-26 y el simbolo de circuito de la Figura 13.1-2c. 


Supresi6n del efecto de rebote de contactos en un interruptor. Una aplicacion interesante 
del biestable RS es la supresion del efecto de rebote de contactos en la salida de un 
pulsador accionado a mano. En la aplicacion habitual se utiliza un biestable RS construido 
con puertas NO-O, como el de la Figura 13.1-4a; el interruptor esta normalmente puesto a 
1 (set) en la position A y se le utiliza para aplicar un impulso igual al intervalo de tiempo 
que el operador mantiene oprimido el boton. Una vez que este es liberado, un muelle 
interno restaura el contacto del interruptor a la position A. El problema es que rebota 
cuando llega a la position B en el instante en que comienza el impulso y luego rebota de 
nuevo cuando vuelve a la position A al final del impulso. Esto provoca impulsos indeseados 
que podrian ser causa de falso disparo en un sistema logico. La Figura 13.1-46 muestra las 
formas tipicas que podrian ocurrir durante el ciclo de conmutacion. Los detalles del 
proceso son los siguientes: 

1. Antes del instante t 1 el contacto del interruptor esta en la position A , por lo que 
V A = 5 V y V B = 0 V. Asi S = 1 y R = 0. Segun la tabla de verdad de la Figura 
13.1-26 el biestable esta en SET y, por tanto, Q = 1, Q = 0, como se muestra. 

2. En el instante t v el operador oprime el boton y el contacto del interruptor sale de 
la position A y comienza a moverse hacia B. Tan pronto como deja el contacto A , 
la tension V A disminuye hasta 0 V, hasta el instante r 2 , cuando el contacto alcanza 
B , haciendo que V B aumente hasta 5 V. El intervalo de tiempo entre t l y t 2 puede 
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ser de hasta algunos milisegundos. Desde t { hasta t 2i S y R estan en 0 logico y el 
biestable mantendra el estado SET que tenia antes del instante t y . 

3. En t 2 , R pasa a 1 logico con S en 0 logico y el biestable se pone a 0 o RESET. Esto 
esta representado en las formas de onda Q y Q, pasando Q al estado bajo y Q al 
estado alto. 

4. Entre t 2 y t 3 el contacto rebota varias veces desde el terminal B. En un buen 
interruptor el contacto no rebotara hasta A. Durante el tiempo en que el interruptor 
esta rebotando tendremos R = 1, S = 0 o bien R = S = 0, por lo que la salida se 
mantiene en el estado RESET independientemente del numero de veces que rebote 
el contacto. 

5. En / 4 el operador libera el boton pulsador y el contacto se separa de B , llegando a 
A en t 5 . 

6. Entre / 4 y t 5 R = S = 0, por lo que el biestable se mantiene en el estado RESET. 

7. En t 5 tenemos S = 1, R = 0 por lo que el biestable vuelve al estado SET, como 
muestran las formas de onda Q y Q. 

8. Entre t 5 y t 6 hay varios rebotes de contacto en A , y en este intervalo S = 1, R = 0 
o bien S = R = 0, y se mantiene el estado SET. 

Las formas de onda de Q y Q indican que tenemos disponible en la salida del biestable 
la forma de onda depurada que deseamos con cualquiera de las transiciones de estados 
alto-bajo-alto o bajo-alto-bajo. 




Flgura 13.1-4. Interruptor sin rebotes: (a) circuito. (Continua en la pagina siguiente .) 
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(b) 

Figura 13.1-$. (Continuation). Interruptor sin rebotes: ( b ) formas de onda. 

Para que el biestable cambie del estado set al estado reset, el boton pulsador debe 
mantenerse en la position B durante un tiempo mayor que la suma de los retardos de 
propagation de las dos puertas que forman el biestable. Esto se puede ver considerando la 
Figura 13.1-2. Cuando R pasa al estado 1, Q pasa al estado 0 despues del retardo presente 
en la puerta G { y entonces Q pasa a 1 despues de un retardo adicional de propagation en 
la puerta G 2 . Solo despues de Q = 1 puede volver R a 0 sin que el biestable cambie 
nuevamente de estado, ya que <2=1 inhibe a la puerta G 1 . 


13.1-1. El biestable RS si'ncrono 

En un sistema digital que tenga muchas puertas y biestables es imposible garantizar que 
las senales de control S y R lleguen en los tiempos precisos necesarios para las operaciones 
logicas deseadas. Pueden ser generadas ordenes logicas falsas en ciertas condiciones a 









BIESTABLES 677 



' s,: « 


1 

0 

0 

Qn 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

1 

1 

No 



permitido 


(«) 



S (1 

3 

C 

J 


R Q 


•o 


-o 


(c) 

Figura 13.1-5. Biestable RS sincronizado (cerrojo): (a) circuito; (6) tabla de verdad; (c) simbolo 

de circuito. 


causa de que una senal llegue antes que otra. Esta dificultad se puede solventar permitiendo 
que el biestable cambie de estado solamente en sincronismo con un impulso de reloj 
externo. De esta manera las formas de onda de salida estan sincronizadas con el reloj y no 
dependen del tiempo de llegada de las senales S y R. 

Aclaramos el concepto de sincronizacion externa del reloj en el circuito de la Figura 
13.1-5a que muestra un biestable RS con dos puertas Y adicionales en la entrada. Se 
asigna a cada puerta Y una serial de reloj que realiza la sincronizacion mientras las senales 
S y R constituyen las otras entradas. Asi, las entradas al biestable de puertas NO-O pueden 
ser activadas ahora unicamente cuando el impulso de reloj es alto. De esta manera las 
entradas S y R determinaran el estado final del biestable, pero el instante en que el 
biestable puede cambiar de estado esta determinado por la senal de reloj. Las senales de 
control pueden llegar en instantes diferentes sin que esto afecte al estado de la salida. Para 
que este sistema funcione correctamente, las senales S y R deben llegar mientras el impulso 
de reloj esta en estado bajo, tiempo durante el cual las puertas Y estan inhibidas. La tabla 
de verdad correspondiente a este circuito se da en la Figura 13.1-56 y, segun puede verse, 
es identica a la tabla de verdad del biestable RS de la Figura 13.1-2. El biestable RS 
sincrono se denomina latch (cerrojo) en la literatura de los fabricates. 

La Figura 13.1-6 muestra una serie de formas de onda para ilustrar todas las transiciones 
de estado posibles del biestable RS . Antes del primer impulso de reloj S y R son 0 y el 
biestable esta en el estado reset, por lo que Q = 0. De acuerdo con la tabla de verdad, el 
resultado de R = S = 0 es que no se produce cambio alguno. Asi, la condition reset se 
mantiene durante el intervalo n = 1. 

En el intervalo entre los impulsos 1 y 2 vemos que S = 1 y R se mantiene en 0. Esto 
conduce al estado set cuando se aplica el impulso 2 y tenemos Q — 1. La salida se 
mantiene en estado alto a traves del tercer impulso a causa de que S y R no cambian. 
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Durante el intervalo h = 3 la entrada S pasa al estado 0, por lo que S = R = 0 y en 
consecuencia 2 n0 cambia en el intervalo n = 4. Entre los impulsos cuarto y quinto R 
pasa a 1 y S se mantiene en 0, por lo que el biestable esta en el estado reset cuando es 
aplicado el impulso 5 y se mantiene en este estado durante el intervalo n = 6. Esto 
completa todas las combinaciones posibles de las entradas con exception de R = S = 1, 
que no esta permitida. Si esta condition se aplica inadvertidamente, la salida sera impredecible. 

Entradas asincronas (directas). En la explication precedente hemos supuesto siempre un 
cierto estado inicial del biestable y hemos considerado un cambio de estado por aplicacion 
unicamente del impulso de reloj. En la practica suele ser conveniente disponer de medios 
por los cuales podamos poner el biestable en el estado preset para que Q = 1 o borrar el 
biestable a fin de que Q — 0 independientemente de las entradas S y R y del impulso del 
reloj C. La Figura 13.1-7 ilustra un circuito en que las senales preset (Pr) y borrado (Cl) 
son prioritarias sobre todas las demas entradas. Cuando Pr = Cl = 0, estas senales no 
tienen efecto sobre las puertas O a las cuales son aplicadas y el estado del biestable esta 
determinado por las entradas C, S y R. Cuando Pr = 1 y Cl = 0, la salida de la puerta O 
de arriba es 1 y la de las otras O es 0, independientemente de los niveles logicos de todas 
las demas senales. Asi el terminal Pr pone en el estado preset al biestable para que Q = 1 
independientemente de C, S y R. De la misma forma, cuando Pr = 0 y Cl = 1, el biestable 
se borra ( Q = 0) (vease Prob. 13.1-6) independientemente de C, S y R . 

La Figura 13.1 --lb es una tabla de verdad de las entradas de Pr y Cl. Estas entradas se 
denominan asincronas , puesto que el biestable cambia de estado independientemente del 
impulso de reloj. Tambien se las denomina entradas de puesta a 1 directa (set) S d y de 
puesta a 0 directa (reset) R d . Observese que las entradas Pr y Cl no pueden estar en el 
estado 1 simultaneamente. 

13.2. EL BIESTABLE RS MAESTRO-SEGUIDOR (MASTER-SLAVE) 

En muchas de las aplicaciones de los biestables es conveniente determinar los estados de 
las entradas S y R, luego desacoplar las entradas del biestable para que no se noten los 
cambios subsiguientes en S y R y, finalmente, despues de desacopladas las entradas, 
cambiar las salidas Q y Q del biestable. En la practica hay dos maneras de realizar esta 
secuencia de operaciones, la estructura master-slave (maestro-seguidor) y la de activacion 
por fiancos. En esta seccion estudiamos el biestable representado en la Figura 13.2-1. El 
biestable activado por fiancos se describe en la Seccion 13.4. 
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Figure 13.2-2. Formas de onda del impulso de reloj que muestran los eventos habidos en el 
disparo del biestable maestro-seguidor: (tf) impulso de reloj aplicado al maestro; ( b ) impulso de reloj 

invertido aplicado al seguidor. 



Figura 13.2-3. Formas de onda que muestran los posibles estados del biestable maestro- 

seguidor RS. 
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El master-slave emplea dos biestables, FF l y FF 2 , que funcionan en oposicion de fase. 
Asi, cuando el impulso de reloj es de nivel alto, C x es tambien alto y los estados de las 
entradas S y R hacen que Q x y Q l del biestable maestro FF 1 cambie de estado cuando sea 
necesario. Sin embargo, durante este tiempo el impulso de reloj C 2 es bajo y FF 2 no 
cambia de estado. Cuando el impulso de reloj C pasa al estado bajo, C x esta en el estado 
bajo y FF 1 se desacopla de las entradas S y R. Ahora el impulso de reloj C 2 es alto y el 
biestable seguidor FF 2 responde a sus entradas S 2 y R 2 Por tanto, las salidas Q y Q del 
biestable maestro-seguidor cambian de estado unicamente despues de que el impulso de 
reloj C ha vuelto al estado 0. 

En la Figura 13.2-2 estan representadas las formas de onda del impulso de reloj y su 
efecto sobre el funcionamiento del circuito. Las formas de onda tipicas estan representadas 
en la Figura 13.2-3. Es importante recordar que Q solo cambia de estado cuando el 
impulso de reloj C { vuelve al estado bajo. 


13.3. EL BIESTABLE JK 

En el biestable RS hemos visto que cuando ambas entradas S y R son un 1 logico aparece 
una ambigiiedad. Esto se evita con el biestable JK que se estudia en esta section. 

El biestable RS sincronizado de la Figura 13.2-1 es convertible facilmente para que 
realice la operacion JK anadiendo un terminal a cada una de las puertas Y de entrada del 
biestable maestro y haciendo una conexion de realimentacion desde estos terminales hasta 
las salidas, como muestra la Figura 13.3-la. La entrada S (5! del biestable maestro de la 
Figura 13.2-1) se llama ahora entrada 7, y la entrada R (R l del biestable maestro) se llama 
entrada K . Antes de anadir la conexion de realimentacion, las entradas S y R encaminaban 
o «dirigian» la forma de onda de reloj a una u otra puerta Y de entrada. Si la entrada S 
estaba en estado alto, la puerta era habilitada y el impulso de reloj era dirigido a traves de 
la puerta para poner en estado set al biestable. La adicion de la realimentacion permite 
que el estado de salida del biestable participe en la funcion de dirigir el impulso de reloj a 
una u otra puerta. 

La tabla de verdad del biestable JK esta en la Figura 13.3-1/?. Las primeras tres filas 
son identicas a las correspondientes de la tabla de verdad del RS sincronizado. La 
operacion del circuito es la siguiente: 

1. Consideremos la primera fila. Cuando J n = K n = 0, ambas puertas de entrada Y 
estan inhibidas por lo que el impulso de reloj no afectara al estado del biestable y 
tendremos g n + 1 = Q n . 

2 . En la segunda fila tenemos dos posibilidades. Primera, J n = 0, K n ~ 1 y Q n = 0; es 
decir, el biestable esta en estado reset. Aqui la puerta Y superior esta inhibida a 
causa de que J n = 0 y la puerta Y inferior esta inhibida a consecuencia de la 
conexion de realimentacion por ser Q n = 0. Asi pues, el estado del biestable no 
cambiara por la aplicacion de un impulso de reloj. Si ahora J n = 0, K n = 1 y 
Q n = 1, el biestable esta en el estado set, la puerta superior Y esta inhibida puesto 
que J n = 0, pero la puerta Y inferior esta habilitada, ya que Q n = I y K n = 1, y el 
impulso de reloj hara que el biestable cambie al estado reset. 

3. En la tercera fila, por las mismas razones, se ve que la aplicacion de un impulso de 
reloj hara que el biestable cambie al estado set si no lo estaba ya. 
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ItJSfl 
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Qn 
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1 

1 

1 

< 2 „ 




Figura 13.3-1. Biestable maestroseguidor JK: ( a ) circuito; (fr) tabla de verdad. 

4. Fmalmente, en la cuarta fila tenemos J n ~ K n = 1. Asi, el estado de la salida de 2 
y de <2 determinara cual de las puertas Y esta habilitada. Si Q n = 1 , la puerta Y 
inferior esta habilitada debido a la conexion de realimentacion y un impulso de 
reloj pondra en reset al biestable para Q n + 1 = 0. Si Q n — 0 ( Q n = 1 ), la puerta Y 
superior esta habilitada y un impulso de reloj pondra en estado set al biestable JK 
para Q n + 1 = 1. Cada uno de estos casos conduce a Q n+1 = Q n . Para describir 
esta operacion, mediante la cual cada vez que llega el impulso de reloj cambia el 
estado del biestable, se dice que el biestable bascula. La accion es analoga a 
la de un conmutador normal de palanca y el basculamiento tiene lugar cuando 
J n = K n = 1, lo que diferencia el biestable JK del biestable RS. 


- EJEMPLO 13.3-1--- 

Las formas de onda C, J y K representadas en la Figura 13.3-2<z son aplicadas al 
biestable maestro-seguidor JK. Representar la forma de onda de salida Q suponiendo 
que el estado inicial es Q = 0. 
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j 

K 

Q 



Figura 13.3-2. Formas de onda para el Ejemplo 13.2-1: (a) entrada; ( b ) salida. 


Solution 

La forma de onda Q esta representada en la Figura 13.3-26. Observese que como 
este biestable es maestro-seguidor, Q cambia unicamente cuando el impulso de reloj 
vuelve al estado bajo. Las acciones especificas son las siguientes: 

Impulso de reloj 1: J y K estan a 1 antes de este impulso, por lo que Q bascula, 
pasando a 1 en el flanco descendente del impulso. 

Impulso de reloj 2: J = 0 y K = 1 antes del impulso. Como esta es la condicion 
de reset, Q pasa a 0 . 

Impulso de reloj 3: J — 1 y K = 0 ; esta es la condicion set, por lo que Q pasa a 1 . 
Impulso de reloj 4: J = 1 y K = 1 , por lo que el biestable bascula, pasando a 0 . 
Impulso de reloj .5: Aqui J = K = 0 . Como esta es la condicion en que no hay 
cambio, Q se mantiene en 0 . 


13.4. BIESTABLE JK ACTIVADO POR FLANCOS 

Un biestable activado por flancos es aquel en que las entradas pueden cambiar cuando el 
impulso de reloj esta en estado bajo o en estado alto sin que esto sea causa de cambio en 
la salida Q. Unicamente cambia la salida durante la operacion transitoria del biestable 
motivada por el flanco descendente del impulso de reloj. 

En la Figura 13.4-la esta representado el biestable 74/54S114 Schottky activado por 
flancos. Cuando el impulso de reloj esta en el estado bajo, las puertas G { y G 2 estan 
inhibidas y los cambios de las entradas J y K no pueden afectar la salida del biestable. 
Para ver lo que ocurre cuando el impulso de reloj esta en el estado alto supongamos 
Q n = 1 ( Q n = 0). Entonces, puesto que C = 1 y Q n = 1 , la salida de G 3 = 1 ; por tanto-2n 
se mantiene en 0 independientemente de la entrada J o K. Ademas, puesto que Q rl = 0, las 
salidas de las puertas G s y G 6 estan en estado bajo y O n = 1 independientemente de J o K. 
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ib) 

Figura 13.4-1. Biestable JK activado por flancos: (a) circuito; ( b ) formas de onda, J = K = L 


Ahora vemos que el biestable cambia de estado en el flanco de bajada del impulso de 
reloj. Este es el flanco que inhibe las puertas G l y G 2 . Supongamos que J = K = 1, por lo 
que estaremos en el modo de basculamiento, y sea Q n = 1 ( Q n = 0). 

Con referencia a la Figura 13.4-la y las formas de onda de la Figura 13.4-16 
supongamos que el impulso de reloj pase de 0 a 1. Entonces G l esta habilitada y su 
salida desciende despues de un retardo de tiempo t pdl . Simultaneamente <? 3 esta habilitada 
y su salida asciende despues de un retardo t pd3 . Se ve que el retardo en G v excede en 
mucho del retardo en G 3 . El biestable esta construido para que los retardos en G x y G 2 
sean mayores que los retardos en cualquiera de las demas puertas. Con el fin de explicar 
con claridad la operacion hemos supuesto arbitrariamente una relation 8:1 en el retardo 
de propagation. Despues de que G l pasa a 0, la salida de G 4 es 0. Las salidas Q y Q no 
cambian. 

Ahora supongamos que el impulso de reloj vuelve al estado 0 y que, por consiguiente, 
inhibe las puertas G t y G 2 . Despues de un retardo t pdli G { pasa al estado 1. Sin embargo, 
despues de un retardo mucho mas corto t pd3 , G 3 pasa al estado 0. Ahora las salidas de C 3 
y G 4 estan en el estado 0 y, por consiguiente, la salida de C 7 , que es Q , sube al estado L 
Con Q en estado alto, la salida de la puerta G 5 pasa tambien al estado alto y Q desciende. 
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Se deja para los problemas demostrar que para que el biestable activado por flancos 
funcione correctamente, 


tpdi ^ 4t pdj i — l, 2 ; 

j = 3, 4, 5, 6, 7, 8 

Se puede ver que los cambios en / o en K afectan a las salidas de las puertas G { y G 2 
respectivamente, siempre y cuando la serial de reloj C esta alta. Cuando el reloj C esta a 
nivel bajo ios cambios en las senates J o K no afecten a las puertas G 5 y G 4 . Asi pues, el 
valor de / y K en el instante anterior a que la serial C cambie de 1 a 0 se ve en las salidas 
del biestable > Q y 0, en el instante despucs del cambio de la senal C de 1 a 0 . En este 
sentido, el biestable activado por flanco es similar al biestable maestro-seguidor descrito 
en la Section 13.2. 


13.5. EL BIESTABLE 0 (RETARDADO) 

En un sistema digital sincrono suele scr necesario disponer de una serial retardada 
exactamente un ciclo del reloj y para esta operacion existe un biestable especial llamado 
biestable D (7474) que utiliza puertas NO-Y, cuya tabla de verdad esta en la Figura 
13.5-1/7. Su funcion consiste en transferir los datos de la linea D a la salida Q en el 
siguiente impulso de reloj. En el biestable activado por flancos rcpresentado se produce el 
cambio cuando el impulso de reloj pasa al estado alto. La operacion del biestable se 
explica mejor considerando cada linea de la tabla dc verdad: 

1. c = 0 (reloj bajo); las salidas de las puertas G 2l y G ]2 estan ambas cn estado alto, 
es decir, X = Y = 1, por lo que las puertas y G i2 estan habilitadas. En esta 
condition es valid o cualquiera de los estados (7 = 0, 0 = 1 o 0 = 1,0 = 0, por 
lo que 0 se mantiene en el valor que tenia previamente; es decir, Q„+ l = Q n La 
entrada D no afecta a la salida. 

2 . C = 1 (reloj en nivel alto). Si inicialmente X = 0 , esto supone que Y = I, es decir, 
0 = 1 , con lo que los cambios en la entrada D no tienen efecto sobre la salida. Si 
en el instante inicial X = 1 y, por tanto, Y = 0 ; entonces 0 = 0 y los cambios en 
la senal D no afectan a la salida. Cuando C = 1 se observa facilmente que X = F, 
luego es imposible que X=\qY-\o bien que X = 0 e Y = 0 . Asi, en este caso 
los cambios en el estado de D no alteran las salidas del biestable, Q y Q. 

3. D n = 1, C cambiando a nivel alto, Y se mantendra a 1 tal y como estaba mientras 
C se encontraba en nivel bajo. Si las entradas a la puerta G 12 pasan a nivel alto, 
entonces X = 0, 0 n+1 pasa a 1 y 0 (1 + 1 pasa a 0. Mientras C esta a nivel alto los 
cambios en D no producen cambios en X, Y o 0. Cuando C vuelve a nivel bajo, Y 
continua en estado alto y X pasa a nivel alto con lo que el biestable G 31 -G 32 
permanece en su estado previo, esto es, Q n+[ = Q n — 1. 

4. D n = 0, C pasando a nivel alto. En este caso Y pasa a valer 0 (las tres entradas de 
la puerta (7 21 son l) mientras X permanece a 1. De esta forma 0 M+1 = 0. Mientras 
C = 1 los cambios en D no afectaran a A", Y o 0. Cuando C vuelve a nivel bajo X 
continua a 1 mientras Y pasa tambien a nivel alto, con lo que las salidas permanecen 
en su estado previo, esto es, 0, J+1 = Q n = 0. 
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(b) W 


Figura 13.5-1. Biestable tipo D : (a) diagrama logico (los circuitos de preset y borrado han sido 
omitidos); (6) tabla de verdad; (c) simbolo logico. 


Estos pasos o escalones demuestran que los datos existentes en la entrada D cuando el 
impulso de reloj esta bajo seran transferidos a la salida Q cuando el impulso de reloj pase 
al estado alto, es decir, en el flanco ascendente del impulso de reloj. Tambien muestran que 
mientras el impulso de reloj este en nivel alto los cambios habidos en D no tienen efecto 
sobre la salida Q . (Vease Prob. 13.5-1). 


- EJEMPL013.5-1 - 

La Figura 13.5-2^ muestra formas de onda tipicas del impulso de reloj y de la en¬ 
trada Z). Dibujar la forma de onda de salida Q suponiendo que el biestable esta 
inicialmente en SET. 

Solucion 

La forma de onda resultante esta representada en la Figura 13,5-26. Observese que 
la salida Q implica el mismo estado que la entrada Z), pero la salida esta sincronizada 
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con el flanco ascendente del impulso de reloj. Asi pues, en i t , D = Q = 1. En t 3 , Q 
pasa a 0; en f 4 , D pasa a 1 y Q le sigue en t 5 . En t 6 , D pasa a 0 y Q le sigue en t 1 . En 
t s , D pasa a 1 mientras el reloj esta todavia en 1; sin embargo, el cambio a 1 no 
ocurre en Q hasta el flanco ascendente de reloj en t 9 . 





(a) 

i i 

i i 

__i i 








(« 

Figura 13.5-2. Formas de onda para el Ejemplo 13.5-2: ( a ) entrada; ( b ) salida. 


Latch. En la Figura 13.5-3 aparece el diagrama logico del latch D. Este es un biestable 
sincronizado que no es maestro-seguidor ni activado por fiancos. El latch D es un 
dispositivo mucho menos complicado que el biestable D activado por fiancos representado 
en la Figura 13.5-1 y, por lo tanto, menos costoso. Sin embargo, mientras el biestable D se 
puede utilizar como modulo o celula de almacenamiento en un registro de desplazamiento 
(Sec. 14.1), el latch D no puede ser utilizado para ello. Su funcionamiento se describe en el 
Problema 13.5-3. 



13.6. BIESTABLES EXISTENTES EN EL MERCADO 

En esta seccion consideramos brevemente los tipos de biestables disponibles en las diferentes 
familias logicas. Como hemos senalado, en la actualidad la mayoria de disenos utilizan las 
tecnologias Schottky TTL, ECL o CMOS. Hemos tabulado las caracteristicas mas 
importantes de cada familia para su comparacion. 
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13.6-1. TTL 

La familia TTL tiene las seis series siguientes, de las cuales solamente las cuatro ultimas se 
utilizan de forma intensiva en nuevos disenos: 

1. Estandar 54/74 

2. Alta velocidad 54/74H 

3. Schottky 54/74S 

4. Schottky de bajo consumo 54/74LS 

5. Schottky avanzada de bajo consumo 54/74ALS 

6. Schottky avanzada 54/74AS y rapida 54/74F 

Los distintos tipos de biestables estan disponibles en alguna o todas de estas series. Por 
ejemplo, el catalogo de 1987 de National Semiconductor ofrece 69 circuitos integrados con 
biestables; 29 son JK y 39 son del tipo D. A continuation se ofrecen ejemplos de algunos 
de estos biestables: 

1. 54/7470 JK activado por flanco ascendente. Las entradas son J l5 J 2 , J , , K ly K y 

preset, clear y clock, disponible unicamente en la serie estandar. Aparece un solo 
biestable en cada encapsulado de 14 terminales. 

2. 54/7472 JK maestro-seguidor. Entradas J ly J 2 , J 3 , K v K 2y K z , preset, clear y reloj. 
Disponible en las series estandar 54/74, 54/74H y 54/74LS. Uno por encapsulado 
de 14 terminales. 

3. 54/7474 doble biestable tipo D disparado por flanco de subida. Entradas Z), preset, 
clear y clock. Disponible en los cuatro tipos. Dos unidades completamente 
independientes por cada encapsulado de 14 terminales. 

Especificaciones del fahricante. En la Figura 13.6-1 esta reproducida la hoja de datos de 
un biestable JK maestro-seguidor TTL. Incluye un esquema completo de la unidad, la 
tabla de verdad, la forma de onda tipica de reloj con la description del funcionamiento en 
cada punto importante del impulso de reloj. El esquema es muy complicado y contiene 
22 transistores, 8 de ellos con emisores multiples y 11 diodos. 

En la tabla de condiciones recomendadas de funcionamiento hay algunos terminos que 
requieren definition, todos los cuales estan ilustrados por las formas de onda representadas 
en la Figura 13.6-2 (vease pag. 692). 

1. Anchura de impulso t p . Este es el tiempo transcurrido entre los puntos del 50 por 
100 del impulso y los valores minimos son 20 ns para el impulso de reloj y 25 ns 
para los impulsos preset o borrado. 

2. Tiempo de establecimiento / e stabiecimiento(Letup)- Intervalo de tiempo durante el cual 
las entradas J o K deben ser estables antes del flanco de activacion del impulso de 
reloj con el fin de que los niveles J o K sean sincronizados fiablemente en el 
biestable. Se recordara que en la unidad maestro-seguidor JK el flanco de activacion 
es el descendente. La condition recomendada es que / selup sea, por lo menos, igual a 
la anchura del impulso de reloj, es decir, 20 ns. Todas las mediciones se hacen en 
los puntos correspondientes al 50 por 100, como se muestra. 

3. Tiempo de mantenimiento de entrada / ma ntenimiento('hoid)- Es el intervalo de tiempo 
durante el cual las entradas de datos deben ser constantes despues de que el flanco 
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de activation del impulso de reloj ha descendido por debajo del punto del 50 por 
100 para asegurar el funcionamiento correcto del biestable. Para la mayoria de los 
biestables TTL, / hold ~ 0. 

La hoja de datos incluye tambien las caracteristicas electricas y de conmutacion. Los 
diversos parametros asociados con estas caracteristicas ban sido definidos en la Sec- 
cion 12.3-5. Es interesante notar que el tiempo de retardo de propagation del biestable 
7472 es aproximadamente doble que el tiempo de retardo de la puerta NO-Y 7400. Asi 
pues, en cuanto concierne al tiempo de transmision de serial, el biestable es equivalente a 
dos puertas en cascada. 


13.6-2. ECL 

La familia ECL es la mas rapida de las familias logicas que corrientemente se pueden 
adquirir. Sin embargo, la alta velocidad se obtiene a costa de una mayor disipacion de 
potencia. 

Los tipos ECL mas generalizados son la serie 10 000 y el MECL III (Motorola). Con la 
serie 10 000 pueden ser superadas velocidades de conmutacion de 250 MHz, mientras con 
los MECL III estas cifras son 500 MHz. Existen biestables D ECL que funcionan a 
4 GHz. La disipacion de potencia de la serie 10 000 es aproximadamente 118 mW por 
biestable, mientras la serie MECL II requiere 220 mW. 

Entre los biestables tipicos disponibles en la serie 10 000 tenemos 

1. MC10131 doble tipo D maestro-seguidor. 

2. MC10135 doble JK maestro-seguidor. 

3. MC10176 sextuple tipo D maestro-seguidor (reloj comun) 

Para MECL III una selection es 

1. MCI666 doble RS sincronizado. 

2. MC1668 doble latch sincronizado. Esta unidad es una combination de latch 
sincrono y biestable RS. Cuando el reloj esta en estado bajo, las entradas RS 
controlan el estado de la salida. Cuando el reloj esta en estado alto, la salida sigue 
a la entrada D . 

3. MCI670 tipo D maestro seguidor. 


13.6-3. CMOS 

La Familia CMOS es la mas lenta de todas las familias logicas, pero tiene como ventaja un 
bajo consumo. La maxima frecuencia de reloj para el doble biestable de tipo D 74HC74 es 
de 30 MHz, mientras que el promedio de disipacion por encapsulado es tipicamente de 
20 jrW. Hay 18 biestables diferentes en el catalogo de Motorola, incluyendo: 

1. 74HC74 doble D con set-reset. 

2. 74HC73 doble JK con reset. 
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DESCRIPTION 

These J-K flip-flops are based on the master-slave principle and each 
has AND gate inputs for entry into the master section which are 
controlled by the clock pulse. The clock pulse also regulates the 
state of the coupling transistors which connect the master and slave 
sections. The sequence of operation is as follows: 

1. Isolate slave from master 

2. Enter information from AND gate inputs to master 

3. Disable AND gate inputs 

4. Transfer information from master to slave. 

TRUTH TABLE 



NOTES: 

1. J = J1 * J2 * J3 
2 K = K1 • K2 • K3 

3. t n 3 Bit lime before clock pulse. 

4. t n+ -j = Bit time after clock pulse. 

5. NC = No Internal Connection. 


PIN CONFIGURATIONS 



CLOCK WAVEFORM 



SCHEMATIC DIAGRAM 





Figura 13.6-1. Hoja de datos de un biestable JK maestro-seguidor. (Cortesia de Signetics , Inc.) 
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RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS 



MIN 

NOM 

MAX 

UNIT 

Supply Voltage Vqq S5472 Circuits 

4.5 

5 

5.5 

V 

N7472 Circuits 

4.75 

5 

5.25 

v j 

Operating Frea-Air Temperature Range. T A ; S5472 Circuits 

-55 

25 

125 

"c j 

N7472 Circuits 

0 

25 

70 

°c 

Normalized Fan-Out From each Output, N 



10 


Width of Clock Pulse, t p ( cIockJ 

20 



ns 

Width of Preset Pulse, t p(preset , 

25 



ns 

Width of Clear Pulse. t p{clear , 

25 



ns 

Input Setup Time. t setup 

^plclock) 




Input Hold Time, t hold 

0 





ELECTRICAL CHARACTERISTICS (over recommended operating free-air temperature range unless otherwise noted) 


parameter 

TEST CONDITIONS' 

MIN 

TYP* * 

MAX 

UNIT 

V in(1) 

Input voltage required 
to ensure logical 1 at 
any input terminal 

v cc = m |n 



2 



V 

v in(0) 

Input voltage required 
to ensure logical 0 at 
any input terminal 

v cc = m'n 





0.8 

V 

v out( 1) 

Logical 1 output voltage 

v cc = MIN< 

■load - -400 mA 


2.4 

3.5 


V 

v out(0) 

Logical 0 output voltage 

v cc = M | N. 

Uink = 16mA 



0.22 

0.4 

V 

'in(O) 

Logical 0 level input 
current at J1, J2, J3, 

K1. K2, or K3 

V CC = MAX ’ 

Vm ” 0.4V 




-16 

mA 

'in(O) 

Logical 0 level input 
current at preset, clear, 
or clock 

v cc = MAX - 

Vm * 0.4V 




-3.2 

mA 

l in(1) 

Logical 1 level input 

v cc = max. 

V in = 2.4V 




40 

mA 

current at J1. J2, J3, 

Kl. K2, or K3 

v cc = MAX - 

V in = 5.5V 




1 

mA 


’inll) 

Logical l level input 

v cc = MAX * 

Vj n “ 2.4V 




80 

MA 


current at preset, clear, 
or clock 

V CC = MAX ' 

V in = 5.5V 




1 

mA 

'os 

Short circuit output 

V C C = MAX ' 

o 

ii 

c 

> 

S5472 

-20 


-57 

mA 

current* 


N7472 

-18 


-57 


'cc 

Supply current 

v cc = m a x. 

v in " 5V 



10 

20 

mA j 


SWITCHING CHARACTERISTICS, V cC = 5V, T A = 25°C. N - 10 



PARAMETER 


TEST CONDITIONS 

MIN 

TYP 

MAX 

UNIT 

f clock 

Maximum clock 
frequency 

Cl - 15pF, 

o 

o 

_r 

cr 

15 

20 


MH<! 

*pd 1 

Propagation delay time 
to logical 1 level from 
clear or preset to output 

C L = 15pF, 

o 

o 

ii 

_[ 

cr 


16 

25 

ns 

l pd0 

Propagation delay time 
to logical 0 level from 
clear or preset to output 

C L = 15pF, 

R L = 400H 


25 

40 

ns 

l pd 1 

Propagation delay time 
to logical t level from 
clock to output 

Cl * 15pF, 

R L = 400S1 

10 

16 

25 

ns 

l pd0 

Propagation delay time 
to logical 0 level from 
clock to output 

Cl = l5pF, 

o 

o 

11 

_l 

oc 

10 

25 

40 

ns 


* For conditions shown as MIN or MAX, use the appropriate value specified under recommended operating conditions for the applicable 
device type. 

* AM typical values are at Vq£- 5V, T a = 25 C. 


t Not more than one output should be shorted at a time. 
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Figura 13.6-2. Formas de onda que ilustran los intervalos de temporizacion del impulso. 


Maestro 


Seguidor 



Los biestables CMOS no estan construidos de la misma manera que las otras familias 
sino que en ellos se utilizan los interruptores FET descritos en la Section 3.9. La Fi¬ 
gura 13.6-3 muestra el circuito de una unidad maestro-seguidor tipo D. Los interruptores 
(TG significa puerta de transmision) estan controlados por el impulso de reloj; una serial 
de reloj alta hace que el interruptor se abra (estado de corte) y una senal de reloj baja hace 
que el interruptor se cierre o conduzca. TG X esta controlado por la serial de reloj C 
mientras TG 2 esta controlado por C. Las dos puertas NO-O G x y G 2 forman el biestable 
maestro cuando el interruptor TG 2 esta cerrado y las puertas <7 3 y G 4 forman el biestable 
seguidor cuando TG l esta cerrado. 

El funcionamiento del circuito es como sigue. Consideremos que el impulso de reloj 
esta en estado alto por lo que TG V esta abierto y TG 2 esta cerrado. El biestable maestro 
tendra en su salida los datos del ciclo anterior, los cuales alimentan al seguidor a traves de 
TG 2 . Ahora, cuando el impulso de reloj pasa al estado bajo, TG 2 se abre, TG l se cierra y el 
seguidor actua como un biestable. Los datos recibidos del maestro aparecen en la salida. 
Si tanto TG X como TG 2 estuviesen cerrados al mismo tiempo, habria un camino directo 
de la entrada a la salida. Para evitar esto, las senales de sincronizacion aplicadas a las 
puertas de transmision estan combinadas de modo que TG 2 se abre antes de que TG X se 
cierre. 
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IS.7. COMPARACION DE LOS BIESTABLES DE LAS BIVERSAS FAMILIAS 

En la tabla 13.7-1 comparamos las caracteristicas de biestables de las familias ECL, TTL y 
CMOS. Como hemos visto en una comparacion analoga de las puertas logicas en el 
Capitulo 12, la ECL es la mas rapida pero disipa una potencia considerable mientras la 
CMOS es la mas lenta y disipa una potencia relativamente pequena. La TTL Schottky 
disipa mucha mas potencia que la ECL a frecuencias de conmutacion muy altas. 


Tabla 13.7-1 


Ill 

W?'¥. >f " ^ 

.V-. *• ■ 

STTL 

jpwt 


ALSTTL 

MSS 

'iiilEfcc 


74HCMOS 

Frecuencia 
maxima de 
conmutacion 
MHz 

125 

45 

134 

50 

250 

500 

10 

30 

Potencia de 

disipacion, 

mW 

150 

50 

26 

6 

140 

220 

10 

65 


PROBLEMAS 

13.1-1. Las formas de onda de la Figura P13.1-1 son aplicadas al biestable RS de la Figura 13.1-2a. 
Dibujar la forma de onda Q resultante suponiendo que Q esta inicialmente en estado bajo. 



13.1-2. Repetir el Problema 13.1-1 para las formas de onda de la Figura P13.1-2. 


5 


fTJlTLn 


n 


n_ n_n _r“L_ 


Figura Pi 3.1 -2. 
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13.1-3. El circuito de la Figura PI3.1-3 representa un biestable en que se utilizan inversores con 
transistores, de acoplo cruzado, para los cuales K C£iSal = 0 y V BE , sal . = 0,7 V. Suponiendo 
que 7\ esta en conduccion y T 2 en corte, hallar todas las corrientes y tensiones del circuito y 
demostrar que la suposicion conduce a condiciones consistentes. 


Vcc = 12 V 



Figura Pi 3.1-3. 


13.1- 4. Idear un circuito que active el biestable de la Figura PI3.1-3, es decir, que conmute para que 

7\ este en corte y T 2 este en conduccion. 

13.1- 5. Las formas de onda de la Figura PI3.1-5 son aplicadas al biestable RS sincronizado de la 

Figura 13.1 -5a. Dibujar la forma de onda resultante Q suponiendo que Q esta inicialmente 
en estado alto. 


t"L 


Si 




Figura Pi 3.1-S. 


13.1-6. Se aplican las formas de onda de la Figura 13.1-6 al biestable RS con entradas sincronas 
representado en la Figura 13.1-7. Dibujar la forma de onda de salida Q suponiendo que Q 
esta inicialmente en estado bajo. 
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13.2- 1. Las formas de onda de la Figura P13.1-5 se aplican al biestable RS maestro-seguidor de la 

Figura 13.2-1. Dibujar la forma de onda resultante Q suponiendo que Q esta inicialmente en 
estado bajo. 

13.2- 2. Repetir el Problema 13.2-1 para las formas de onda de la Figura PI3.1-6. Suponer que la 

action de Pr y Cl es la misma que la de un biestable que no es del tipo maestro-seguidor. 

13.3- 1. Repetir el Ejemplo 13.3-1 suponiendo que todas las puertas tienen un tiempo de retardo de 

propagacion l pd por puerta que es el 5 por 100 de la anchura de un impulso de reloj. 
Represen tar C, C 2 , J, K, Q ly Q t , Q 2 y Q 2 teniendo en cuenta el tiempo de propagacion. 

13.3- 2. Las formas de onda de la Figura PI3.3-2 se aplican al biestable JK maestro-seguidor de la 

Figura 13.3-1. Dibujar la forma de onda de la salida Q suponiendo que Q esta inicialmente 
en estado bajo. 



Figura PI 3.3-2. 
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13.3- 3. El biestable JK maestro-seguidor con J = K = 1 se denomina biestable tipo T (bascula). 

Dibujar la forma de onda Q si la entrada del impulso de reloj es una onda cuadrada 
de 1 MHz. 

13.3- 4. Hallar un par de formas de onda J y K que produzcan la forma de onda Q representada en la 

Figura PI3.3-4. Se supone que se trata de un biestable maestro-seguidor. 



Figura Pi 3.3-4. 


13.4- 1. Las formas de onda de la Figura PI3.3-2 se aplican al biestable JK disparado por flancos de 

la Figura 13.4-la. Se supone que el retardo en las puertas 1 y 2 es el 50 por 100 de la anchura 
de un impulso de reloj y que es cinco veces mayor que el retardo de las puertas 3 a 8. 
Representar la forma de onda de salida Q. Suponer que Q esta inicialmente en estado 
bajo. 

13.4- 2. De acuerdo con lo explicado en la Seccion 13.4, demostrar que se debe tener t pdX 2 ^ 4 t pdiaS . 

13.5- 1. Se aplican las formas de onda de la Figura PI3.5-1 al biestable D representado en la Fi¬ 

gura 13.5-1a. Suponiendo que Q esta inicialmente en estado bajo, representar la forma de 
onda Q. 



Figura Pi 3.5-1. 


13.5- 2. Empleando unicamente biestables D disenar un biestable JK. Explicar el funcionamiento del 

biestable D latch que se muestra en la Figura 13.5-3. Para la serial de reloj y la entrada D de 
la Figura 13.5-2 obtener la salida Q . Suponer que cada puerta tiene el mismo tiempo de 
retardo de propagacion t pd . 

13.6- 1. En el circuito de la Figura PI3.6-1, los biestables JK TTL son de tipo maestro-seguidor. 

(a) Dibujar Q x y Q 2 suponiendo tiempos de retardo despreciables. 

(b) Se supone un tiempo de establecimiento de entrada / setup de 20 ns, un tiempo de 
mantenimiento r hold — 0 y un tiempo de propagacion t pd del impulso de reloj para la 
salida de 40 ns en cada biestable; determinar la maxima frecuencia de reloj para que el 
funcionamiento sea fiable. 
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Alto 



Figura Pi 3 


13.6- 2. Repetir la parte ( b ) del Problema 13.6-1 para un biestable ECL, en el cual ( setup ■ 

r hold = 1,5 ns y (impulso de reloj para la salida) = 3 ns. 

13.6- 3. Repetir la parte (b) del Problema 13.6-1 para un biestable CMOS en el cual * setup 

f h0 Ld - 0 y t pd (impulso de reloj para la salida) = 175 ns. 
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CAPITULO 



INTRODUCCION 

En este capitulo consideramos algunos de los circuitos mas importantes utilizados en 
sistemas digitales, tales como el registro , dispositivo que se utiliza para almacenar y 
transferir los datos; el contador , que efectua lo que indica justamente su nombre; los 
circuitos aritmeticos , especialmente los que suman numeros binarios, y el gate-array (matriz 
de puertas), que es un dispositivo que contiene gran cantidad de puertas y biestables y 
cuya configuration es programable. Se hara especial enfasis en aquellos dispositivos que 
estan disponibles actualmente en circuito integrado. 


14.1. REGISTERS DE DESPLAZAMSENTO 

Los registros son dispositivos que se utilizan para almacenar y/o desplazar los datos dados 
por fuentes externas. Estan construidos mediante la conexion de varios biestables en 
cascada. Como hemos visto en el Capitulo 13, un solo biestable puede almacenar 1 bit de 
datos, por lo que un registro de n bits requerira n biestables. En sistemas digitales los 
registros se utilizan generalmente para el almacenamiento temporal de datos. 

Hay dos tipos de datos que nos conciernen, serie y paralelo. Los datos serie consisten 
en una secuencia en el tiempo de digitos binarios que son transferidos por una sola linea; 
la transferencia de datos en paralelo significa que todos los bits de un grupo dado son 
transferidos simultaneamente en lineas separadas. La funcion desplazamiento de un registro 
permite que los datos almacenados se desplacen en serie de una etapa a otra entrando o 
saliendo del registro. Los desplazamientos de datos son el desplazamiento serie a derecha 
o a izquierda y el desplazamiento paralelo entrando y saliendo del registro. Ademas, el 
registro se utiliza para la conversion de datos de serie a paralelo y viceversa. 


14.1-1. Registros de desplazamiento con entrada serie 

La Figura 14.1-la muestra un registro de desplazamiento de 4 bits que utiliza biestables de 
tipo D. Para explicar su funcionamiento consideremos la palabra de datos 1011 como 
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Figura 14.1-1. Registro de desplazamiento de cuatro bits: (a) diagrama logico; (ib ) formas de onda. 


entrada. Suponemos que el registro esta inicialmente borrado; es decir, en t = 0, Q 0 a Q 3 
estan todos en estado 0. La forma de onda serie de entrada que contiene la palabra de 
datos esta representada en la Figura 14.1-16. Recordemos (Sec. 13.5) que el biestable tipo 
D transfiere los datos a la salida en el flanco ascendente del impulso de reloj. Asi, en el 
flanco ascendente del impulso de reloj 1 (CP { ) el primer bit aparece en el terminal Q 0 . 
Cuando es aplicado el segundo impulso de reloj, el bit en Q 0 se transfiere a Q y mientras el 
siguiente bit de la palabra es transferido a <2 0 . A continuation CP 3 hace que el bit presente 
en Q y aparezca en Q 2 , que el bit existente en Q q aparezca en y que el bit siguiente de 
datos aparezca en Q 0 . La operacion continua de esta manera hasta que la palabra 
completa presente en CP 4 haya sido desplazada de izquierda a derecha en el registro. Si la 
palabra de datos debe ser almacenada, los impulsos de reloj deben ser detenidos en este 
punto. 
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Los datos se pueden tomar del registro en cualquiera de las formas serie o paralelo. 
Para la extraction serie solo es necesario aplicar cuatro impulsos adicionales de reloj; 
entonces los datos aparecen en el terminal Q 3 en la forma serie. Despues de que haya sido 
expulsado el ultimo bit, el registro aparecera borrado hasta que se introduzcan nuevos datos. 

La frecuencia de reloj necesaria no tiene que ser la misma mientras se esta sacando la 
informacion que la que habia cuando se estaba introduciendo la informacion, por lo que el 
registro puede actuar como un cambiador de frecuencia. 

Para poder leer los datos en la forma paralelo solo es necesario introducir previamente 
los datos en serie, como se ha explicado. Una vez almacenados los datos, cada bit aparece 
en una linea de salida separada, Q 0 a Q 3 en la Figura 14.1-la, por lo que todos los bits 
estan disponibles simultaneamente, tal como se requiere para la salida en paralelo. 


14.1-2. Registros de desplazamiento con entrada paralelo y salida serie 

El registro de desplazamiento 54/7494 de 4 bits representado en la Figura 14.1-2 es un 
ejemplo de registro cuyos biestables pueden efectuar las funciones de preset y borrado 
asincronamente. Esta unidad puede ser cargada en serie sincronamente o en paralelo 
asincronamente y tiene salida serie sincrona. Es borrada (todas las salidas de los biestables 
en nivel bajo) aplicando un nivel de tension alto a la entrada de borrado mientras las 
entradas internas de preset (designadas A> B, C y D) estan inactivas (nivel alto). Esta 
operation es independiente del nivel de entrada del impulso de reloj. 


Entrada de datos en paralelo 

t - A 

P 1 (MSB) P2 P ^4<LSB) 



Figura 14.1-2. Registro de desplazamiento 54/7494 de 4 bits simplificado. 
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Para la carga en paralelo se borran todas las etapas (la entrada de borrado esta en 
nivel alto). Las puertas NO-Y que alimentan los terminates preset (puesta previa a 0) estan 
inicialmente inhibidas mediante la aplicacion de una tension de habilitacion paralelo (PE) 
de preset de nivel bajo. A continuation, se aplica la palabra de datos a las entradas de 
datos en paralelo P { , P 2 , P 3 y P 4 y luego se aplica un nivel de tension alto al terminal PE, 
que habilita las puertas NO-Y. Esto transfiere la palabra de datos a los terminates preset 
internos A, B, C y D y, por tanto, a las salidas de los biestables, independientemente del 
impulso de reloj. Ahora el nivel PE pasa al estado bajo inhibiendo las puertas NO-Y, y la 
aplicacion de tres impulsos de reloj hace que aparezca la palabra de datos en forma serie 
en el terminal de salida g 3 . 

En el registro 54/7494 la informacion es transferida a las salidas en el flanco ascendente 
del impulso de reloj y de esta manera la informacion estara disponible en la entrada RS de 
cada biestable antes del flanco ascendente de la forma de onda del reloj. El impulso de 
reloj estara en nivel bajo cuando el registro se cargue sincronamente. Cuando el impulso 
de reloj este alto y durante las transiciones de los impulsos de reloj la entrada de borrado 
debe estar en nivel bajo y el impulso que habilita el preset debe estar inactivo (nivel bajo). 


14.1-3. Registro de desplazamiento universal 

En la Figura 14.1-3^ hemos representado el diagrama logico del registro de desplazamiento 
Fairchild 9300. Esta unidad se puede adquirir como TTL estandar y Schottky y puede 
funcionar en los modos sincronos serie y paralelo con desplazamiento a la izquierda y a la 
derecha. Contiene cuatro biestables maestro-seguidor sincronos con entradas D. Las 
puertas logicas de las entradas D dan la versatilidad necesaria para las muchas funciones 
que realiza esta unidad. Por ejemplo, con la linea PE de habilitacion en paralelo en nivel 
bajo, las puertas Y G 0 a C 3 estan habilitadas y, por consiguiente, conectan las entradas 
asincronas de preset P 0 a P 2 a las entradas D de las cuatro etapas. Estas entradas 
determinan entonces las salidas de cada uno de los biestables D . Mientras la linea PE esta 
en nivel bajo, el registro tiene esencialmente cuatro biestables D separados con una serial 
de reloj comun a causa de que las puertas Y A 1 a A 3 , que conectan Q 0 a Q { a D 2 y Q 2 
a Z) 3 , estan inhibidas. 

Cuando la serial PE esta en nivel alto, las puertas Y A { a A 3 estan habilitadas y las 
salidas Q 0 , Q l y Q 2 estan conectadas a las entradas D x , D 2 y D 3 , respectivamente, 
formando asi un registro de desplazamiento de 4 bits. 

Cuando PE esta en nivel alto, las puertas Aj y A K estan habilitadas y la entrada D 0 es 

D 0 (n + 1) = jQ 0 (n) + KQ 0 (n) (14.1-1) 

Aqui Q 0 (n) es el valor actual de Q 0 y D 0 (n + 1) es el valor que tendra Q 0 (n + 1) despues 
del impulso de reloj. La tabla de verdad para (14.1-1) esta en la Figura 14.1-3/?. 

En este dispositivo las salidas cambian de estado despues de la transition del impulso 
de reloj de nivel bajo a nivel alto. La action de la entrada MR (reset del biestable maestro) 
es para poner a cero todas las etapas cuando el nivel de la entrada es bajo, independiente¬ 
mente de todas las demas. 

Como ejemplo de las formas de onda que aparecen con este registro, consideremos la 
que se va a utilizar para la conversion paralelo-serie en el modo de desplazamiento a la 
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Figura 14.1-4. Formas de onda en el convertidor paralelo-serie. 

derecha. En este caso ajustamos J = K = 0 poniendo, por tanto, a 0 las salidas Aj a A K . 
Esto permite desplazar todas las entradas aplicadas a P 0 , asi como las aplicadas a las 
entradas P x a P 3 , a traves de los biestables D. 

Sea PqP X P 2 P 3 = 1011 la palabra de datos, como muestra la Figura 14.1-4. Como 
ahora el desplazamiento es a la derecha, las entradas a los biestables en los extremos de la 
izquierda estan ordenadas de modo que la salida Q 0 sea 0 despues del primer desplaza¬ 
miento. Esto se cumplira puesto que J — K = 0. La secuencia en el tiempo de los eventos 
es como sigue: 

1. La senal MR (reset del biestable maestro) pasa a nivel bajo, poniendo a cero todos 
los biestables. 

2. Las entradas paralelo P 0 , P v P 2 y P 3 son aplicadas a sus terminales respectivos. 

3. La serial PE pasa a nivel bajo durante un impulso de reloj, cargando todas las 
entradas paralelo en sus respectivos biestables. 
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4. Cada impulso de reloj hace que los datos se desplacen una etapa o position a la 
derecha en la transition del impulso de reloj nivel bajo-nivel alto, produciendo la 
forma de onda de salida Q 3 representada. 

5. El quinto impulso de reloj vuelve a poner a cero la salida. 

Para que el 9300 opere como registro normal o estandar de desplazamiento serie en la 
entrada y en la salida unimos los terminales J y K. Este nuevo terminal es ahora el 
terminal de entrada de datos. Luego ajustamos PE = 1 para inhibir las puertas G 0 a C 3 y 
habilitar las puertas A Jy A K y A x a A 3 . 

Para que el 9300 funcione como registro serie a la izquierda en la entrada y en la salida 
conectamos Q 3 a P 2 , Q 2 a Pi y Q l a P Q . Los datos de entrada son aplicados a P 3 y 
PE = 0, por lo que se inhiben las puertas A 3 , A K , A L , A z y A 3 y se habilitan las puertas G 0 
a G y Cuando ocurre el impulso de reloj, el bit de datos existente en P 3 es transferido a Q y 
Puesto que Q 3 esta conectado a P 2 y, por tanto, a D z , la salida de Q 3 es desplazada hasta 
Q v Analogamente el bit de datos existente en Q 2 es desplazado hasta Q x y el nivel de 
salida de Q i es desplazado hasta Q 0 . 

El lector debe consultar la correspondiente information que facilitan los fabricantes 
para otros modos de funcionamiento 1 ~ 3 . 


14.1-4. Registro de desplazamiento FIFO 

El registro de desplazamiento primero en entrar-primero en salir (FIFO) esta representado 
en la Figura 14.1-5. Consiste en un registro estandar de desplazamiento a la derecha con 
capacidad de entrada en paralelo; el uso de estas entradas en paralelo es lo que distingue 
al registro FIFO del registro usual de desplazamiento. 

El bit de entrada de datos D pasa a traves de la puerta G D cuando el impulso de 
entrada de reloj (CLJ esta en nivel alto. El biestable D que acepta este bit de datos se elige 
siempre de manera que sea el primer registro vacio. Por ejemplo, si todo el registro esta 
borrado, los desplazamientos se ordenan de modo que, utilizando las puertas G 0 a G 7 , el 
primer bit de datos entre en FF 0 . Si aparece un segundo bit de datos antes de que llegue 
un segundo impulso de reloj (CL 0 ), este bit sera almacenado en FF l . Ahora supongamos 
que los datos estan almacenados en FF 0 a FF 4 cuando llega el primer impulso CL 0 . 
Entonces son desplazados fuera los datos almacenados (el primer bit que llega es el 
primero que sale). Si ahora llega otro bit, es almacenado en el primer registro vacio FF 4 . 

Como resultado de este proceso de ordenacion de desplazamientos, los datos pueden 
entrar en el registro con una velocidad y salir con otra. Si el registro esta completamente 
vacio, el impulso CL 0 no desplaza el registro y si este esta lleno y llega otro bit, el registro 
se desplaza hacia la derecha y queda almacenado el nuevo bit en FF n . Los circuitos que 
efectuan estas dos operaciones no estan representados. 

El ordenamiento se realiza por un circuito que opera de manera similar a la de un 
contador reversible (Prob. 14.2-7). El contador cuenta en sentido ascendente siempre que 
llega el impulso de entrada de reloj CL, y en sentido descendente cuando llega el impulso 
de salida de reloj CL a . Las ocho salidas del contador gobiernan el desplazamiento de los 
datos de entrada. En cada instante solamente esta en nivel alto una de las ocho salidas. 
Asi, si q 2 esta en nivel alto, significa que los impulsos CL, que han llegado son dos mas que 
los impulsos CL 0 y, por tanto, debemos insertar el siguiente bit en FF 2 . Como consideration 
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practica hay que senalar que el contador no funcionara correctamente si coinciden los 
flancos de los impulsos CL, y CL 0 . 


14.2. CONTADORES 


Las aplicaciones de los contadores electronicos digitales son numerosas. Incluyen los 
circuitos de control en los grandes computadores digitales, aplicaciones industriales tales 
como contar el numero de revoluciones de un motor en un intervalo de tiempo dado y la 
division de frecuencia necesaria para producir las senales de horas, minutos y segundos en 
los relojes digitales de pulsera. 

Se fabrican muchos tipos diferentes de contadores electronicos; todos ellos pueden ser 
de tipo asincrono o sincrono y suelen estar construidos con biestables JK 

Antes de comenzar el estudio detallado de los contadores conviene definir alguna 
terminologia. Naturalmente, los contadores digitales generan ceros y unos. Sin embargo, 
no siempre cuentan en lo que consideramos la secuencia numerica binaria normal 0 , 1 , 10 , 
11 , 100 , 101 , sino que a menudo emplean alguna secuencia arbitraria que debe ser 
decodificada. Por ejemplo, un contador capaz de cuatro estados (0 a 3) puede contar de 
acuerdo con la secuencia: 


11 <-> 0 
00 <- 1 
10 <- 2 
01 <- 3 

11 ^ 0 


T 

Secuencia 

completa 

l 


Si se quiere una cuenta decimal real, se debera incluir un circuito decodificador. En el 
ejemplo anterior el contador pasa por cuatro estados antes de su reciclado y este numero 
representa el modulo del contador; se le denomina tambien contador de modulo cuatro. 
Como cada biestable tiene dos estados posibles, un contador con N biestables tiene un 
maximo de 2 N estados, siendo cada estado una combination diferente de los ceros y unos 
almacenados en los biestables individuales. Asi, el modulo maximo de un contador de N 
biestables es 2*. Generalmente se usa un numero de estados menor que el maximo, como, 
por ejemplo, en un contador de cuatro biestables utilizado para contar hasta 10 (contador 
de una decada o de modulo 10). Aqui solo se utilizan 10 de los 16 estados posibles. 

En las secciones siguientes estudiaremos las caracteristicas de varios contadores 
diferentes. 


14.2-1. El contador asincrono 

En la Figura 14.2 -la esta representado un contador asincrono de tres etapas que utiliza 
biestables JK. En el se utiliza la maxima capacidad de cuenta de las tres etapas (modulo 8). 
Los biestables estan conectados para cambiar de estado en la transition descendente o de 
bajada de la forma de onda aplicada a la entrada de reloj. La serial de entrada cuyos 
impulsos deben ser contados es aplicada a la entrada del reloj del primer biestable FF 0 y la 
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Qo Q i Q 2 



(a) 



W 


Figura 14.2-1. Contador asincrono de modulo 8: (a) diagrama logico; ( b ) formas de onda. 

salida de cada biestable se conecta directamente a la entrada del reloj de la etapa siguiente. 
Las formas de onda en el terminal de entrada y en los tres terminates de salida estan 
representadas en la Figura 14.2-16. Por conveniencia para la explication, la entrada se 
representa como periodica aunque puede ser completamente arbitraria. Observese que 
cada salida es 0 antes de comenzarse la cuenta. Esto se hace en la practica utilizando una 
entrada de borrado para cada biestable (no representada en el diagrama). La salida Q 0 se 
obtiene teniendo en cuenta que FF 0 cambia de estado unicamente cuando la entrada pasa 
de nivel alto a nivel bajo y analogamente Q x cambia de estado unicamente cuando Q 0 
cambia de nivel alto a nivel bajo y asi sucesivamente. La cuenta se obtiene observando la 
secuencia Q 2 QiQo q ue comienza en 000 = 0. En el diagrama se represen tan algunos de 
los pasos bajo la forma de onda Q 2 , y vemos que los ciclos se cuentan de 0 a 7, despues de 
lo cual el contador vuelve a su estado inicial. La cuenta decimal real se puede obtener 
asignando a Q 2 un peso de 2 2 = 4, a Q x un peso de 2 1 = 2 y a Q 0 un peso de 2° = 1. Asi, 
la formula para la cuenta C es 


C - Q 2 x 2 2 + Q v x 2 l + Q 0 x 2° 


(14.2-1) 
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£?o Qo Q\ Q\ Qi Qi Habilitacion 



Figura 14.2-2. Decodificador 
binario-decimal. 


Si es necesario obtener la salida decimal para la visualization o por otra razon, habra 
que utilizar un decodificador binario-decimal como el representado en la Figura 14.2-2. El 
circuito comprende ocho puertas Y de cuatro entradas, una para cada una de las salidas 
posibles. Una entrada de cada puerta Y es una serial de habilitacion y las otras tres 
provienen de los biestables del contador; la salida de cada puerta Y se puede utilizar para 
activar un dispositivo de visualization. El funcionamiento del circuito se comprende 
facilmente considerando que la serial de habilitacion esta a nivel alto, por lo que las 
puertas estan habilitadas, y considerando, por ejemplo, la puerta 0. La salida de esta 
puerta es 


C 0 = Q 2 Q 1 Q 0 04.2-2*) 

Cuando la cuenta es 0, por lo que Q 2 = Q { = Q 0 = 0, hallamos que C 0 = 1. Se 
comprueba facilmente que las salidas de las demas puertas son 0. Tambien como ejemplo 
consideremos la puerta 5. Aqui 


c 5 = Q 2 Q x Q 0 (14.2-2 b) 

Cuando la cuenta es 5, tenemos Q 2 Q x Qo “ 101, por lo que C 5 = 1. Nuevamente se 
comprueba facilmente que las salidas de las demas puertas son 0. Cada una de las otras 
salidas deben ser 1 cuando la cuenta esta en el valor correspondiente. 
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La entrada de habilitacion es necesaria a causa de los errores de decodificacion que 
resultan cuando se tienen en cuenta retardos de propagacion finitos 4 . Las formas de onda 
de la Figura 14.2-1 se repiten en la Figura 14.2-3 incluyendo los retardos de propagacion. 
Las dos ultimas formas de onda de la figura son la salida ideal del decodificador en la 
puerta C 0 y la salida real C 0 cuando la senal de habilitacion esta puesta continuamente a 
1. El error de decodificacion es la diferencia entre estas dos. Ademas de que la anchura real 
del impulso C 0 se ha reducido por el efecto acumulativo del retardo de propagacion, 
vemos que se han anadido a C 0 impulsos adicionales indeseados. Para evitar que estos 
impulsos sean causa de cuentas falseadas se hace que la senal de habilitacion sea de nivel 
bajo para que queden inhibidas todas las puertas Y excepto en el corto intervalo en que la 
senal de habilitacion esta en nivel alto. Durante este intervalo se lee la salida del 
decodificador. La senal de habilitacion debe ser cuidadosamente disenada para que cubra 
un corto intervalo que evite los impulsos indeseados o aleatorios. 

Por este motivo al contador representado en la Figura 14.2-1 se le denomina en ingles 
ripple (rizado) counter. Consideremos en esta figura la entrada despues de siete impulsos. 
Las salidas Q 0 , Q 1 y Q 2 estan altas. Cuando se aplica el octavo impulso de entrada, Q 0 
pasa del nivel alto al nivel bajo; esto hace que Q x pase del nivel alto al nivel bajo, lo que a 
su vez hace que Q 2 pase del nivel alto al nivel bajo. Asi, el flanco de bajada del octavo 
impulso causa una transition en cada uno de los sucesivos biestables, con el consiguiente 
efecto de ondulacion o rizado en el contador. Es precisamente el retardo originado por esta 
fluctuation lo que produce una limitation de la maxima frecuencia de la senal de entrada. 

Consideremos que en un contador asincrono de TVetapas el impulso (2 N — l)-esimo de 
entrada ha vuelto justamente al estado bajo y que cada biestable Q 0 , 2n-i esta en el 
estado alto. Despues de que ocurre el siguiente impulso de entrada, la salida Q 0 pasa al 


1 2 3 4 5 6 7 8 1 2 



decodificacion 


Figura 14.2-3. Formas de onda que ilustran el efecto del retardo de propagacion. 
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estado bajo despues de un tiempo t pd , Q { pasa al estado bajo despues de un tiempo 
adicional t pd , etc. Si designamos por el periodo de la forma de onda de entrada 
(supuesta periodica para esta explication) y por T s el intervalo de tiempo necesario para la 
habitation, entonces, para poder leer la salida del contador se debe tener 

Ti > Nt pd + T s (14.2-3 a) 

donde N es el numero de biestables, cada uno de los cuales tiene un retardo t pd . Como 
f = 1/7] la maxima frecuencia de entrada es 


a < 




(14.2-36) 


Es interesante destacar que si el tiempo de habitation T s < ' pd del primer biestable, 
entonces las salidas del contador podran ser habilitadas mientras el contador esta 
cambiando de estado. En tal caso, el tiempo T s puede omitirse de (14.2-36). 

Los contadores asincronos no estan restringidos a este tipo de contaje que acabamos 
de describir. Tambien existen en forma de cuenta descendente (Prob. 14.2-16) en que es 
almacenado un numero en el contador y cuando son aplicados impulsos, el valor 
almacenado en el contador disminuye. Se suelen incluir circuitos logicos para indicar 
cuando llega a cero la cuenta. Tal contador se debera utilizar en relojes que cuentan los 
segundos que transcurren antes de que se dispare un misil. 

El contador representado en la Figura 14.2-1 es un contador de modulo 2 3 . Si se 
utilizasen N biestables se obtendria un contador de modulo 2 N . Para convertir el contador 
de modulo 2 N en uno de modulo que no sea 2 N , tal como 11 , etc., basta efectuar algunos 
cambios sencillos (veanse Probs. 14.2-6 a 14.2-8). 


Division de frecuencia. La forma de onda de la Figura 14.2-1 indica que la forma de onda 
de la salida Q 0 tiene una frecuencia exactamente igual a la mitad de la que tiene la forma 
de la entrada, que la frecuencia de salida Q i es la cuarta parte de la frecuencia de entrada y 
que la frecuencia de salida Q 2 es la octava parte de la frecuencia de entrada. Asi pues, el 
circuito actua como divisor de frecuencia. En un circuito de N biestables la frecuencia de 
entrada es dividida por 2 N en pasos de 2. 

El error de decodificacion mencionado a proposito del uso del circuito como contador 
no afecta a su operation como divisor de frecuencia. El limite superior de la frecuencia de 
entrada del divisor de frecuencia es la maxima velocidad a que puede conmutar el primer 
biestable en el conjunto o cascada. Como los biestables segundo y siguientes conmutan a 
frecuencias mitad o menores que la del primero, no afectan a la maxima frecuencia de 
entrada que puede ser aceptada. 


14.2-2. Contadores smcronos 

El problema principal de los contadores asincronos es el retardo acumulativo de los 
biestables cuando la cuenta progresa a lo largo de la linea. Esto se suprime en el contador 
sincrono en que todos los biestables estan controlados por un reloj comun. La Figu¬ 
ra 14.2-4 es el circuito de un contador sincrono paralelo de 4 bits. Los dos primeros 
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I 


Flyura 14.2-4. Circuito del contador sincrono paralelo. 


TafiSSa 14.2-1. Tabla de estados 
para el contador de la Figura 142-4 


Estado 

if 

Ik 


Sli 

0 

0 

0 

0 

0 

1 

0 

0 

0 

1 

2 

0 

0 

1 

0 

3 

0 

0 

1 

1 

4 

0 

1 

0 

0 

5 

0 

1 

0 

1 

6 

0 

1 

1 

0 

7 

0 

1 

1 

1 

8 

1 

0 

0 

0 

9 

1 

0 

0 

1 

10 

1 

0 

1 

0 

11 

1 

0 

1 

1 

12 

1 

1 

0 

0 

13 

1 

1 

0 

1 

14 

1 

1 

1 

0 

15 

1 

1 

1 

1 

0 

0 

0 

0 

0 

1 

0 

0 

0 

1 

2 

0 

0 

1 

0 


biestables tienen cada uno una entrada J y una entrada K\ sin embargo, FF 2 requiere dos 
entradas J y dos entradas K conectadas a una puerta Y; FF 2 requiere 3, etc. 

La Tabla 14.2-1 muestra los 16 estados del contador. En ella se observa lo siguiente: 

1. FF q debe cambiar de estado con cada impulso de reloj. Esto se realiza facilmente 
conectando J 0 y K 0 a un nivel alto, como muestra la Figura 14.2-4. 
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2 . FF { debe cambiar de estado siempre que Q 0 = 1 . Esto se consigue conectando J x 
y K x directamente a Q 0 . 

3. FF 2 cambia de estado unicamente cuando Q 0 = Q x = 1. Asi pues, Q 0 y Q x estan 
conectados a traves de puertas Y a J 2 y K 2 como se muestra. 

4 . FF 3 cambia de estado unicamente cuando Q 0 = Q x = Q 2 = 1 . Esto requiere 
puertas Y de tres entradas que conecten Q 0 , 0! y (2 2 a ^3 y ^ 3 * 

5 . Cada etapa siguiente (no representada en la figura) requiere una entrada adicional 
para la puerta Y. 

Las formas de onda y las salidas de los biestables individuales son las mismas que las 
representadas en la Figura 14.2-1. Una desventaja de este tipo de contador es que la fuente 
de los impulsos de reloj debe ser capaz de suministrar los impulsos a todos los biestables 
del contador. Ademas el fan-out de cada biestable aumenta en 1 por cada etapa anadida al 
contador. Como el retardo de propagacion de un biestable aumenta con la carga, esto 
limita la velocidad alcanzable con el contador. En el circuito se ve que FF 0 tiene la mayor 
carga de salida y, por consiguiente, el maximo tiempo de retardo de propagacion. Este 
tiempo se suele especificar por los fabricantes como funcion del fan-out. El ritmo total de 
repetition esta limitado unicamente por el retardo de un biestable mas el retardo de una 
puerta Y y el tiempo de habitation. Asi 


fmi 


< 


1 


t pd (FF Q ) + U Y ) + T s 


(14.2-4) 


Hay que fijarse que, como se discutio en (14.2-36), T s puede omitirse de (14.2-4) siempre y 
cuando T s ^ t pd {FF 0 ). 


14.2-3. contador slncrono no binario: modulo 3 

Los contadores que hemos considerado hasta aqui utilizaban todos los estados posibles, es 
decir, 2 N . Los ejemplos incluian los contadores de modulo 8 (N = 3) y de modulo 16 
(N — 4). En esta seccion estudiaremos un contador de modulo 3, que tiene solo tres 
estados. En general, para un contador de modulo m debemos utilizar N biestables, donde 
N se elige para que sea el menor numero para el cual el maximo modulo 2 N sea mayor que 
m. Asi, debera usarse un contador de tres etapas (TV = 3) para m = 5 a 8, para TV = 4 
podemos adoptar m = 9 a 16, etc. Para un contador de modulo 3 evidentemente solo se 
requieren dos biestables. Como dos biestables pueden generar cuatro estados diferentes, 
debemos omitir uno de los estados posibles. En la Tabla 14.2-2 especificamos los tres 
estados del contador. En ella vemos que esta omitido el estado 11 y, por comodidad, 
admitimos que la cuenta decimal debe ser la misma que el estado del contador. 

El circuito de dos biestables presentado en la Figura 14.2-5a satisface la tabla de 
estados del contador de modulo 3. Las formas de onda estan representadas en la Figura 
14.2-56. Para explicar como funciona el contador, supongamos que FF 0 y FF { estan 
inicialmente en reset por lo que Q X Q 0 = 00. Entonces Q x = 1 y J 0 K 0 = 11 por lo que 
FF 0 es puesto a 1 (set) por el primer impulso de reloj. La cuenta registrada por el contador 
es ahora Q X Q 0 = 01. 
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Como J 0 K 0 = 11, el siguiente impulso de reloj pondra a 0 (reset) a FF 0 , haciendo que 
Q 0 = 0 una vez mas. Simultaneamente, puesto que Q 0 ~ 1 antes de que llegue el segundo 
impulso de reloj, FF l es puesto a 1 por el segundo impulso de reloj y Q x pasa a ser 1. No 
hay ambigiiedad en este proceso, ya que cada biestable es de tipo maestro-seguidor o bien 
del tipo activado por flancos. 

Con 2i2o = 10 (ahora la cuenta es 2), J 0 = 0 mientras = 1, por lo que el tercer 
impulso de reloj pone a 0 a FF 0 . Sin embargo, como Q 0 = J_ 1 = 0 y K : = 1, el tercer 
impulso del reloj pone a 0 a FF V Despues del tercer impulso de reloj el estado del 
contador es, pues, Q X Q 0 = 00, que era el estado inicial. Desde aqui el proceso se repite 
con el siguiente impulso de reloj. 


14.2.4. Contadores de registro de desplazamiento 

El contador ciclico o en anillo representado en la Figura 14.2-6 es igual que el registro de 
desplazamiento de 4 bits representado en la Figura 14.1-1, siendo la unica diferencia que la 
salida g 3 del contador en anillo es conectada a D 0 . En funcionamiento normal el contador 
esta inicialmente en preset, por lo que Q 0 = 1 mientras 2i = Qi = Qz = 0* Luego, cada 
impulso de reloj desplaza el 1, primero a Q { , luego a Q 2 , luego a g 3 , luego vuelve ag 0 y 
asi continua recorriendo el anillo. 

El contador en anillo tiene numerosas aplicaciones, entre ellas el multiplexado . La 
Figura 14.2-7 representa un multiplexor de division de tiempo. En este circuito d 0 , d x , d 2 y 
d 2 son cuatro fuentes de datos independientes y g 0 ,g 3 son las salidas del contador en 
anillo. Cuando Q 0 = 1, la salida v 0 = d 0 , cuando Q x = 1, v 0 — d {> etc. Asi, v 0 es la 
secuencia de datos multiplexada por division de tiempo. 

v 0 = d 0 d l d 2 d 3 d 0 d 1 ••• 

Se pueden realizar facilmente otros contadores o divisores de frecuencia utilizando la 
configuracion de la Figura 14.2-8. Por ejemplo, consideremos que se disena un contador 
de modulo 3 como en la Seccion 14.2-3. Se necesita un registro de desplazamiento de dos 
etapas y para la sintesis se puede utilizar la tabla de estados reproducida en la Tabla 14.2-3. 
Observese que esta tabla de estados difiere de la Tabla 14.2-2, principalmente a causa de 



Figura 14.2-6. Contador en anillo. 
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0 2 (* + D = Q i(k) (14.2-5) 

donde k es la cuenta de estados. Es decir, la salida Q v de FF X despues del /r-esimo impulso 
de reloj sera la misma que la salida Q 2 de FF 2 , despues del (k + l)-esimo impulso de reloj. 


Tabla 14.2-3 


Cuenta de 
estados, k 

!*1 

fill 

1 

0 

1 

2 

1 

0 

3 

1 

1 

l 

0 

1 


La tabla de estados se puede utilizar para formar la tabla de verdad correspondiente al 
circuito logico de la Figura 14.2-8#. Tambien se puede utilizar la tabla de verdad para 
hallar la ecuacion logica que relacione D x con Q { y Q 2 . La entrada y la salida del biestable 
D obedecen a la relacion 


Dm = 0#-+ I) . (14.2-6) 

Por esta ecuacion se puede escribir directamente la columna correspondiente a D x (k) de la 
tabla de verdad 14.2-4 partiendo de la columna correspondiente a Q x {k\ En la tabla de 
verdad vemos que Z) 1 = 0 cuando Q x = 1 Y Q 2 = 1. Esto se puede escribir 

D x = Qjf 2 = Q x + Q 2 (14.2-7) 

En la Figura 14.2-8 b aparece la realizacion de (14.2-7), donde se emplea una puerta NO-Y. 
Otra realizacion utilizando biestables es la representada en la Figura 14.2-8c (vease 
Problema 14.2-18). 

En los problemas se estudian otros contadores con registros de desplazamiento. 


Tabla 14.2-4 





HIP 

1 

i 

0 

1 

2 

i 

i 

0 

3 


i 

1 

■ 

i 

0 

1 
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14.2- 5. Contadores integrados comerciales 

Contadores asincronos. Existe una gran variedad de contadores asincronos. En la familia 
TTL, por ejemplo, los catalogos contienen numerosos contadores de decadas y contadores 
binarios de 4 bits en configuraciones simple y doble, es decir, dos contadores en un mismo 
encapsulado tanto en serie estandar como Schottky. Las frecuencias tipicas estan compren- 
didas entre 3 MHz para TTL de baja potencia y 32 MHz para TTL Schottky. Por ejemplo, 
el contador de decadas 74S196 es capaz de seguir frecuencias de reloj de hasta 100 MHz. 

La familia CMOS tambien se caracteriza por contadores de muchos tipos diferentes. 
Por ejemplo, el MC74HC4024 es un contador asincrono de 7 etapas de biestable con 
puesta a cero comun. La activacion tiene lugar en el flanco de bajada del impulso de reloj 
y son tipicas las frecuencias de hasta 35 MHz. Tambien existen contadores de 12 y 14 bits 
en la familia CMOS. 

Hay menor opcion de election en los contadores ECL que en los TTL o CMOS. El 
MECL III MC1654 es un contador asincrono de 4 bits que conmuta hasta a 325 MHz, 
pero disipa 750 mW. En esta unidad la activacion tiene lugar en el flanco de subida del 
impulso de reloj. Hay entradas individuales de set (preset) y de reset (borrado) comun que 
invalidan el impulso de reloj, dando set o borrado asincrono. Tiene disponibles las salidas 
de cuatro etapas asi como salidas complementarias de las etapas primera y ultima. 

Contadores sincronos. Todas las familias logicas contienen contadores sincronos de 4 bits 
capaces de cuentas binaria y decimal. Algunos se caracterizan por su capacidad de contaje 
ascendente o descendente y hay disponibles varios tipos de preset y borrado. Por ejemplo, 
en TTL los contadores 74AS168 (decadas) y 74AS169 (binario) pueden ser conectados para 
contar en sentidos ascendente o descendente hasta velocidades de 75 MHz. En la familia 
CMOS hay disponibles contadores similares, por ejemplo, el 4510 (decadas) y 4516 
(binario) y en ECL el 10136 (binario) y el 10137 (decadas). El catalogo de Motorola con- 
tiene el MECL III, MC1699 como contador de division por 4, capaz de funcionar a 1 GHz. 

Como ejemplo de versatilidad, el contador Fairchild 9305 de modulo variable puede ser 
conectado para que cuente con modulos 2, 4, 5, 6, 7, 8, 10, 12, 14 6 16 sin logica externa 
adicional. Con alguna puerta mas puede contar con modulos 11, 13 6 15. 

14.3. CIRCUITOS ARITMETICOS 

En el corazon del ordenador digital esta la unidad aritmetica que realiza las operaciones 
de adicion, sustraccion, multiplication y division. En esta section consideraremos las 
tecnicas para la realization de algunas de estas operaciones con numeros binarios asi 
como los circuitos respectivos. 

14.3- 1. Adicion de dos digitos binarios: el semisumador 

Las reglas para la adicion de dos digitos binarios son 


Primer sumando 0 

0 

0 

i 

Segundo sumando + 0 

+ i 

+ 0 

+ i 

✓""*00 4- suma 

✓"“*01 4- suma 

✓"*01 4- suma 

/''HO «- suma 

L- acarreo 

L- acarreo 

V. acarreo 

Vacarreo 
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Aqui los ceros y unos son valores numericos , pero nosotros admitiremos que representan 
sus valores logicos respectivos. 

A1 igual que en una suma decimal, la adicion binaria genera una suma S y un acarreo 
C. Para las primeras tres adiciones indicadas, el acarreo es 0; unicamente para la ultima es 
1. Estas adiciones se tabulan facilmente en la tabla de verdad (Tabla 14.3-1), por la cual 
vemos que la ecuacion logica del acarreo es 

C = AB (14.3-1) 

mientras que para la suma tenemos 

5 = AB + AB (14.3-2) 

De (11.3-8) deducimos que 5 viene dada por la operation O-exclusiva, por lo que tambien 
podemos escribir 


5 == A © B 

TabEa 14.3-1. Tabla de verdad 
para un semisumador 


i 

B 

S' 

' ; ;•••. 

c 

0 

0 

0 

0 

0 

1 

1 

0 

l 

0 

1 

0 

i 

1 

0 

1 


(14.3-3) 



( fl ) (c) 


Ffgura 14.3-1. El semisumador: (a) circuito con puertas Y, O y NO; ( b) circuito con puerta 
O-exclusiva; (c) simbolo del diagrama de bloques. 
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Un circuito con entradas A y B y salidas S y C que obedece a estas ecuaciones se 
denomina semisumador. La Figura 143 -\a representa un posible circuito que utiliza 
puertas Y,Oy NO y la Figura 143-16 representa otro que utiliza una puerta O-exclusiva. 
El semisumador se representa por el simbolo indicado en la Figura 14.3-1 c. Este es de un 
uso muy restringido a causa de que no puede aceptar un acarreo proveniente de una 
adicion precedente. Esto se solventa por medio del sumador completo, que se describe a 
continuation. 


14.3-2. Adicion de mas de dos bits; el sumador completo 

Cuando intervienen mas de dos digitos binarios, la adicion se complica por el acarreo que 
se genera. Por ejemplo, consideremos que tenemos que hallar la suma de 00101 y 00111. 
Esto se puede descomponer como sigue, manteniendo separados los acarreos cuando 
sumamos de izquierda a derecha: 


A 

00101 

B 

00111 

Suma 1 

00010 

Acarreo 1 

01010 

Suma 2 

01000 

Acarreo 2 

00100 

Suma final 3 

01100 


Este ejemplo muestra el proceso fundamental implicado en la adicion. Cuando se 
suman A y B, se generan simultaneamente la suma 1 y el acarreo 1. Luego se suman la 
suma 1 y el acarreo 1. El resultado es la suma 2 y el acarreo 2, que son generados al mismo 
tiempo. Entonces se suman la suma 2 y el acarreo 2, y queda la suma final 3. El proceso 
termina cuando ya no hay mas acarreos. 


Tabla 14.3-2. Tabla de verdad 
para la suma de A n y B n 
y un acarreo C n _, 


rv ,-y^ 

B 

®s 


; 

0 

0 

0 

0 

0 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

0 

1 

0 

l 

l 

0 

0 

1 

0 

0 

1 

1 

0 

0 

1 

1 

0 

1 

1 

0 

1 

0 

1 

1 

1 

1 

1 

1 
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Figura 15.3-2. Tablas de Karnaugh para S y C n . 

Cuando sumamos mentalmente dos numeros, los acarreos se hacen automaticamente; 
sin embargo, todo circuito disenado para sumar numeros de varios bits debe estar disenado 
para aceptar acarreos provenientes de una adicion de la derecha y transferir los acarreos 
hacia la izquierda. La tabla de verdad para sumar dos bits y un acarreo desde la derecha 
( C n _ t ) es la Tabla 14.3-2, por la cual vemos que la suma S n = 1 si un numero impar de 
variables de entrada A n , B n y C n _ x son 1 , y la suma S n = 0 cuando un numero par de 


variables son 1. Asi 

- AAQ-L + W.-1 + W,-i + A«B n C n _ 1 (14.3-4) 

Tambien puede ser obtenido este resultado por la tabla de Karnaugh que representa la 
tabla de verdad (Fig. 14.3-2). La Ecuacion (14.3-4) se puede expresar en terminos de la 
operation O-exclusiva factorizando S n para obtener 

- C n ^(A n B n + A n B n ) + C n , v (A n B n + A n B n ) (14.3-5^) 

Luego, como A„B n + A n B n = A n B n + A n B n = A„ © B n , tenemos 

= C^tATQB') + C n _ t (A n © B n ) (14.3-36) 

y finalmente S n - C n _ 1 © (A n © B„) (14.3-5 c) 

Para el bit de acarreo C n , la tabla de verdad indica que C„ = 1 cuando dos o tres de 
las variables de entrada son 1. Asi 

Q = A n B n + A n C n _ x + B n C„_ x = A n B n + C n ^(A n + B n ) (14.3-6) 


Tambien se puede obtener la ecuacion por la tabla de Karnaugh que aparece en la Fi¬ 
gura 14.3-2. 

Las ecuaciones logicas correspondientes a S n y C n pueden ser realizadas de varias 
maneras. Un metodo habitual consiste en utilizar dos semisumadores como sumador 
completo, como vemos en la Figura 14.3-3^. Que esta combinacion satisface (14.3-5) y 
(14.3-6) se puede ver observando primero que la salida de suma de HA t es la funcion 
O-exclusiva de sus dos entradas A n © B n ., que luego se convierte en la entrada A 2 para HA 2 . 
La otra entrada a HA 2 es B 2 = C n _ t por lo que su salida de suma es C n _ x © (A„ © B n ), 
como en (14.3-5c). Para comprobar la expresion de C n observamos que la salida de acarreo 
de cada semisumador es la funcion Y de sus dos entradas. En la Figura 14.3-3, C n es 
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A n B n C„_, 



C » 

(a) 


A n B - c.., 


9 9 



J V 

f V 


Sumador completo 
de 1 bit 





6 6 


C. S„ 

(b) 


Figura 14.3-3. 


El sumador completo: (a) combinacidn de dos semisumadores; (6) simbolo de 
circuito. 


C„ = A n B n + A 2 B 2 = A„B n + (A„ ® BJC„_ 1 = A n B n + (A n + 5„)C„_, (14.3-7) 

puesto que, cuando A n = B n = 1, A n B n — 1 independientemente del segundo termino. El 
simbolo de circuito del sumador completo esta en la Figura 14,3-36. 

Una tecnica alternativa para realizar el sumador completo de 1 bit consiste en generar 
directamente (14.3-4) y (14.3-6). La Ecuacion (14.3-4) requiere cuatro puertas Y de tres 
entradas seguidas de una puerta O de cuatro entradas y, por consiguiente, el tiempo 
necesario para conseguir la suma S n es igual al retardo de propagacion de dos puertas, o 
sea 2 t pd . La Ecuacion (14.3-6) requiere tres puertas Y de dos entradas seguidas de una 
puerta O de tres entradas. Asi, el termino de acarreo C n se obtiene tambien en un tiempo 2t pd . 

Suma en paralelo. La adicion de numeros de varios bits se puede efectuar utilizando 
varios sumadores completos conectados en paralelo como muestra la Figura 14.3-4. En 
esta figura vemos la adicion de dos numeros de 4 bits. Este tipo de sumador se denomina 
sumador con acarreo en serie. En la figura no estan representados los tres registros de 
almacenamiento de 4 bits para el primer sumando A n7 el segundo sumando B n y la suma 
S n . Estos registros pueden estar construidos por biestables del tipo Z>, uno para cada bit, 
bajo el control de un reloj comun. El acarreo de entrada para el primer sumador completo 
FA 0 esta puesto a cero ya que no hay entrada de acarreo. 
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^3 $3 ^2 ^2 ^1 ^0 5 0 



G) (5 S S S 

Figiira 14.3-4. Sumador paralelo de 4 bits. 


En el ejemplo de la Figura 14.3-4 sumamos los numeros ,4 = lllly£ = 0001. Los 
numeros en los circuitos representan los valores binarios que hay en el circuito. Este 
ejemplo pone de manifiesto uno de los facto res que limitan la velocidad de los sumadores 
paralelo con acarreo en serie, es decir, el tiempo necesario para que los acarreos se 
propaguen en el circuito. En el ejemplo A y B se presentan a la cadena de sumadores al 
mismo tiempo. Si suponemos que el tiempo de retardo de propagacion t A = 2 t pd es el 
mismo para cada sumador, entonces aparece en FA X el acarreo proveniente de FA 0 
despues del tiempo tA , el acarreo de FA X aparece en FA 2 despues de 2 t A y asi sucesivamente; 
el C ou[ final aparece despues de 4 t A . Si sumamos dos numeros de N bits, la adicion se hace 
en un tiempo Nt A . Esta limitation se puede solventar utilizando un circuito especial de 
acarreo anticipado que se describe en la section siguiente. 


14.3-3. Sumadores de acarreo anticipado 

Existen comercialmente sumadores tales como los sumadores completos TTL 7483 y 
CMOS MC14008 de 4 bits que tienen circuitos de acarreo anticipado incluidos en el chip. 
En tales circuitos el acarreo se deriva directamente de las puertas, cuyas entradas son los 
bits originales del primer y segundo sumando. Este proceso requiere muchas mas puertas 
que el circuito de propagacion de acarreo en serie representado en la Figura 14.3-4, pero 
tiene una considerable ventaja en cuanto a la velocidad. 

Por ejemplo, para sumar dos numeros de 4 bits podemos construir un circuito logico 
combinacional que admita las nueve variables de entrada C in , A 0 , B 0i A x , B v A 2 , B 2 , A 3 y 
B 3 y utilizando un gran numero de puertas Y seguidas de una sola puerta O genere S 0 , S l9 
S 2 , S 3 y C 3 en el tiempo t A = 2t pd . Tal esquema no es practico debido al gran numero de 
puertas necesarias (Prob. 14.3-18). 
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Flgura 14.3-5. Circuitos de acarreo: (a) sumador de 2 bits con salida de acarreo rapido; (b) 
sumador de 4 bits con salida de acarreo rapido. 


Una tecnica que tipifica los circuitos utilizados para acelerar la adicion, es la represen- 
tada en la Figura 14.3-5 a. Aqui vemos dos sumadores de un bit FA t y FA i + 1 . Las entradas 
Ci-i, A it B t , A i+1 y B i+l son entradas a un circuito logico combinacional que produce 
directamente C i+1 . (El circuito real esta en el Problema 14.3-15). Asi C I + 1 ocurre en el 
tiempo t A despues de ser aplicadas las cinco variables de entrada. Observese que todavia 
transcurre un tiempo 2 t A , para que se produzca la suma S i+U ya que C i es aplicada de la 
manera habitual. La ventaja de este procedimiento la proporciona el sumador de 4 bits 
representado en la Figura 14.3-5/?. Aqui la suma S n + 2 se obtiene al cabo de un tiempo 2 t Ai 
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C, u , — Cn 



Figura 14.3-6. Adicion utilizando las tecnicas de acarreo anticipado. 

puesto que el acarreo C n+1 se produce despues del tiempo t A y .S n + 3 ocurre despues del 
tiempo 3t A , lo que representa un ahorro de t A comparado con el sumador representado en 
la Figura 14.3-4. 

Existen circuitos similares a este sumador de 4 bits que dan salidas de acarreo rapidas 
en circuitos integrados para acelerar la adicion cuando se suman dos numeros que tienen 
16 o mas bits. La Figura 14.3-6 muestra un sumador de acarreo anticipado de 16 bits que 
utiliza un circuito integrado. Los cuatro sumadores de 4 bits FA a a FA D estan representados 
como sumadores ECL aunque existen circuitos similares en TTL y CMOS. Cada sumador 
completo tiene cuatro entradas A, cuatro entradas B y una entrada de acarreo. Las salidas 
de cada sumador son las cuatro salidas de suma, una salida G, una salida P y una salida de 
acarreo, que no siempre se usa. Las salidas G (generation) y P (propagation) son usadas 
por el circuito de acarreo anticipado para formar los acarreos C B y C D . 

Para explicar como se forman las salidas G y P nos referimos al diagrama de bloques 
del sumador de 4 bits de la Figura 14.3-56. El acarreo de la salida C n + 3 es igual a 1 si 
C n _ l = 1 y (vease Prob. 14.3-16) si 

(A n + B n )(A n+l + B n+l )(A n+2 + B n + 2 )(A n + 3 + B n + 3 ) = 1 (14.3-8*) 

Decimos que la entrada de acarreo C n _ 1 puede ser propagada a traves del sumador si 

P = (A n + B n )(A n+l + B n+l )(A n + 2 + B n+2 )(A n + 3 + B n+3 ) = 1 (14.3-86) 

Este termino P propagado se forma en el sumador 10181 de 4 bits y es una entrada para el 
circuito de acarreo anticipado 10179. 

Tambien puede ser generada la salida de acarreo C n + 3 incluso cuando C n _ 1 = 0. Por 
ejemplo, si C n-1 = 0 pero A n = B n = 1, generamos un acarreo C n = 1. Entonces, C n+3 = 1 
si (A n+ , + B n+l )(A n + 2 + B n + 2 )(A n + 3 + B n + 3 ) = 1. Podemos demostrar (Prob. 14.3-17) 
que C n + 3 = 1 si C n _! = 0 y 
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Tabla 14.3-3. Tiempo de suma empleando los ECL 10181 y 10179 


Ntimero de bits 

a sumar 

Tiempo total de suma ns 

Tiempo si no se usan 
los 10179, as 

4 

8 (1-10181) 

8 (1-10181) 

8 

10,5 (2-10181) 

10,5 (2-10181) 

16 

17,6 (1-10179, 4-10181) 

16,7 

24 

17,6 (1-10179, 6-10181) 

22,9 

32 

21,6 (2-10179, 8-10181) 

29,1 

64 

29,6 (4-10179, 16-10181) 

53,9 


G = (A n • B n )(A n+ 1 + B n + 1 )(A n + 1 + B n + 1 )(A n + 3 + £ n + 3 ) 

+ (^n +1 ' ^n + l)(^n + 2 + B n + 2 )(^n + 3 + ^1 + 3 ) 

+ K + 2 * ^ + 2 )K + 3 + ^ + 3 ) + (A n + 3 ■ ^. 3 ) = 1 (14.3-9) 

La Ecuacion (143-9) muestra las maneras de generar un acarreo de salida internamente y 
este es el termino generador de acarreo, o G , en la Figura 14.3-6. El termino G se forma 
dentro de cada sumador. 

El termino salida de acarreo puede ser generado o bien propagado. En la Figura 14.3-6 
vemos que 


C A = G A + P A C in (14.3-lOfl) 

y C* = G* + P B C A (143-106) 

Combinando (14.3-10a) y (14.3-106) tenemos 

C B = G B + P b G a + P A P B C in (143-11) 

La ecuacion (143-11) se forma en el chip de acarreo anticipado, que forma a C D de la 
misma manera: 


C D - + P d G c + P c P d C b (143-12) 

La ventaja del uso del circuito de acarreo anticipado se indica en la Tabla 14.3-3, la 
cual compara los tiempos totales de suma de los sumadores rapidos 10181 cuando se 
emplea el acarreo anticipado y cuando no se emplea. Observese que se consigue una 
mejora considerable cuando se suman numeros representados por mas de 24 bits. 


14.3-4. Adicion de una sucesidn o secuencia de numeros: acumulacidn 

En muchos sistemas digitales es necesaria la suma de una secuencia de numeros: 

S(k) = X(k) + X(k - 1) + + X(l) + X{0) (143-13) 

La Ecuacion (143-13) enuncia que S evaluado en magnitudes kT como unidad de tiempo 
(se sobreentiende que T esta presente y se omite para mayor simplicidad) es igual a la 
suma de la secuencia de numeros X(k\ X{k — 1), ..., X{1), A"(0). Esta suma se puede hallar 
teniendo en cuenta que 
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5(0) = tf(0) (14.3-140) 

5(1) = 5(0) + X(l) (14.3-146) 

5(2) = 5(1) + X(2) (14.3-14c) 

S(k) = S(k - 1) + X(k) (14.3-14c/) 

La Ecuacion (14.3-14 d) es efectuada en el acumulador representado esquematicamente en 

la Figura 14.3-7o. En el circuito es almacenada la secuencia de X en un registro de 
desplazamiento. En el tiempo indicado, la salida del registro es X(k) y la salida del 
sumador es S(A:). El valor de S en el tiempo k — 1 se obtiene utilizando el biestable D SR X . 



Figura 14.3-7. Acumuladores: (a) representation esquematica; ( b ) circuito de un acumulador 
para sumar palabras de N bits (los impulsos de reloj no estan representados). 
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E] circuito real del acumulador es mas complicado que el de la Figura \43-la puesto 
que X(k) es una palabra de N bits, como lo son S{k) y S(k — 1), Asi, el sumador es un 
sumador de N bits y el SR consiste en N registros de desplazamiento de un bit, como 
muestra la Figura 14.3-7/?. 


14.3-5. Sustraccion 

Hasta ahora solo hemos tratado de la suma de numeros positivos. En la practica, tanto el 
primero como el segundo sumando pueden ser negativos y cuando se tienen en cuenta los 
signos de los numeros, la sustraccion se convierte simplemente en una forma de adicion y 
se pueden utilizar virtualmente los mismos circuitos para realizar ambas operaciones. Por 
un proceso llamado complementation , la sustraccion se convierte facilmente en adicion. 
Como ejemplo consideremos la sustraccion de 423 — 239 de la siguiente forma: 


Paso 1: 

423 - 239 = [423 + (1000 - 239)] 

- 1000 

Paso 2: 

= (423 + 761) 

- 1000 

Paso 3: 

= 1184— 

1000 

Paso 4: 

= 184 



El numero 1000 — 239 = 761 se llama complemento a diez de 239, y se halla restando 
239 de la correspondiente potencia de 10. Aunque la tecnica aparece innecesariamente 
complicada, puede ser realizada utilizando solo una adicion despues de hallado el 
complemento. La solucion se puede obtener partiendo del paso 3 de (14.3-15) borrando 
simplemente el digito mas significativo de la suma S , es decir, el digito final de la izquierda: 
Q] 184. Este es el proceso cuando el minuendo es mayor que el sustraendo y ambos son 
positivos, lo que da por resultado una solucion positiva. Si la solucion es negativa, como 
ocurriria en el caso 239 — 423, procederemos como sigue: 


Paso 1: 239 - 423 = [239 + (1000 - 423)] - 1000 

Paso 2: = (239 + 577) - 1000 

Paso 3: =816 - 1000 

Paso 4: = - 184 (14.3-16) 

Aqui 577 = (1000 — 423) es el complemento a diez de 423. Reconocemos que la solucion 
sera negativa por inspection del paso 3 en que hemos hallado que la suma S es [p] 816, 
numero menor que 1000. La magnitud de la solucion es 184, que es el complemento a diez 
de 816. 

Resumiendo, si S excede de 1000, la solucion es S despues de la supresion del digito 
mas significativo. Si S es menor que 1000, la solucion es negativa y la magnitud es 
el complemento a diez de S. Evidentemente el numero 1000 = 10 3 es el resultado 
del ejemplo elegido; si el numero elegido tuviese cuatro digitos habriamos utilizado 
10 4 = 10 000 . 

Aunque el metodo anterior puede parecer mucho mas complicado que el metodo 
habitual de sustraccion, tiene considerables ventajas cuando haya de utilizarse el sistema 
binario ya que la complementation de numeros se realiza facilmente con circuitos logicos 
sencillos. 
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Complement*) a dos. El complemento a dos de un numero binario N se define por 

C 2 (N) = 2" - N (14.3-17) 

donde n es la capacidad de bits del registro y 2" ^ N. Afortunadamente no tiene que ser 
utilizado el proceso de sustraccion indicado en (14.3-17) porque hay una regia sencilla que 
permite determinar el complemento a dos por simple inspection. La regia es: copiar el 
numero de derecha a izquierda e incluir el primer hit que sea 1. Todos los demas bits se 
complementan. Seguidamente se dan algunos ejemplos: 

N = 101100 

t 

complemento copia 

4 ' f 
C 2 {N) - oiofoo 

Este tipo de complementacion se efectua en el circuito logico de la Figura 14.3-8<2. Para 
explicar la operacion del circuito hacemos uso de la forma de onda de la Figura 14.3-8/?. 



complemento copia 


JL J 

C 2 (N) = 0011<—^ 



Salida 


Reloj 


Entrada 


Q 


Salida 


n 


n _n 


! i 




LSB 


n_ 

i! 


0 


1 


1 



MSB 


(b) 

Figura 14.3-8. Complemento a dos: (a) circuito logico; (b) formas de onda. 






730 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


Los datos de entrada que deben ser complementados estan en forma serie y sincronizados 
con los impulsos de reloj. Inicialmente el biestable esta en el estado reset con Q = 0, por lo 
que la salida de la puerta NO-O-exclusiva G x es baja. Asi los bits de datos pasaran a 
traves de G l hasta despues de que ocurra el primer bit 1. [Observese que el LSB (bit 
menos significativo) esta en el extremo de la izquierda del grafico de entrada en funcion del 
tiempo, a causa de que debe ser el primero que ocurra y el primer bit que se presente al 
circuito.] Cuando el primer bit que ocurre es 1, la entrada J del biestable pasa al estado 
alto, haciendo que el biestable sea puesto a 1 {Q = 1) despues del siguiente impulso de 
reloj. A su vez, esto hace que la salida de la puerta NO-O-exclusiva G x sea el complememo 
del dato de entrada. Para borrar el biestable tal que Q — 0 al comienzo de la palabra 
siguiente, se aplica un impulso al terminal de borrado (Cl) del biestable inmediatamente 
despues del ultimo bit. 

En el Problema 14.3-7 se aplica otro metodo para obtener el complemento a dos. 


14.3-6. Numeros con signo 

Para saber si un numero en un registro es positivo o negativo debe darse algun dato. Un 
procedimiento, llamado notation de signo y magnitud, utiliza el bit del extremo de la 
izquierda como bit de signo; es 0 para numeros positivos y 1 para numeros negativos. Con 
este metodo las 16 posibles combinaciones de un registro de cuatro lugares o posiciones 
tendran la significacion numerica indicada en la Figura 14.3-9a. Observese que hay dos 
representaciones para el numero 0, 0000 y 1000, y que la mayor magnitud numerica que 
puede ser representada es 7. 

Generalmente se emplea una asociacion de posicion de registro en que se utiliza el 
complemento a dos. Aqui la posicion de registro asignada a un numero negativo es el 
complemento a dos del numero positivo correspondiente. Por ejemplo, consideremos que 
se representa el numero — 6 en un registro de 4 bits. Tomamos la representation para +6, 
que es 0110, y hallamos que su complemento a dos es 1010. Asi 1010 es la representacion 
de —6. Las 16 posibles combinaciones en un registro de cuatro posiciones estan represen- 
tadas en la Figura 14.3-96. Comparando con la representacion de signo y magnitud vemos 
que el sistema de complemento a dos solo tiene un cero y puede servir para numeros 
negativos hasta —8, pero tiene una ordenacion diferente. Sin embargo, como todos los 
numeros negativos tienen un 1 como digito extremo de la izquierda, son inmediatamente 
identificables. Por ejemplo, si el registro da lectura 1100, sabemos que el numero es 


Registro 

0000 

0001 

0010 

0111 

1000 

1001 

1010 

mi 

Decimal 

0 

1 

2 

7 

(a) 

0 

-1 

-2 

■, -7 

Registro 

0000 

0001 

0010 

0111 

1000 

1001 

1010 

mi 

Decimal 

0 

1 

2 

7 

-8 

-7 

-6 ■ 

■■ -l 


(« 

Figura 14.3-9. Representacion de numeros negativos: (a) signo y magnitud; (b) complemento a dos. 
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negativo a causa de que el bit situado mas a la izquierda es 1 y hallamos que el 
complemento a dos es 0100, por lo que su magnitud es cuatro. Asi el numero representado 
por 1100 es — 4. 

Son posibles otros esquemas ya que podemos asociar cada una de las 16 combinaciones 
del registro con cualquier numero. Sin embargo, la representation por complemento a dos 
resulta extremadamente util para efectuar adiciones y sustracciones. 


14.1-7. Adicion y sustraccion utiliiand® la notacion 
de complemento a dos 

La adicion de dos numeros con signo se explica en los ejemplos siguientes: 

1. Ambos numeros positivos 

+ 7 00111 

+ +5 00101 

+~L2 01100 

2. Ambos numeros negativos; cada uno se escribe utilizando la notacion de comple¬ 
mento a dos: 

-7 11001 

4- —5 11011 ^-bit de signo 

— 12 110100 respuesta —► 10100 

El 1 situado mas a la izquierda no aparecera en el registro de suma de 5 bits. La 
suma es negativa ya que el bit de signo es 1 y su magnitud es el complemento a dos 
del numero en el registro de suma, es decir, 01100 = 12, y el resultado es — 12. 

3. Cuando el numero positivo es mayor que el negativo. 

+7 00111 

+ -5 11011 ✓ bit de signo 

+ 2 100010 respuesta —► 00010 

Nuevamente no aparecera el 1 situado mas a la izquierda en el registro de 5 bits y 
el resultado es un numero positivo ya que el bit de signo es 0. 

4. Cuando el numero negativo es mayor que el positivo: 

-7 11001 

+ +5 +00101 


732 
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Como el bit de signo es 1, el resultado es negativo y tomaremos el complemento 
a dos para hallar su magnitud. Este es 00010 = 2, por lo que el resultado 
re presen ta —2. 

Desbordamiento {overflow). Utilizando la aritmetica de complemento a dos, un registro 
de 5 bits puede acomodar numeros de —16 hasta +15 solamente. Si sumamos dos 
numeros que den un resultado mayor, ocurre un error de desbordamiento: 

+ 9 01001 

+ +8 +01000 

+ 17 10001 (= -15) 

El resultado deber ser interpretado como un numero negativo de magnitud 1111 = 15, 
por lo que la diferencia entre el resultado verdadero y la lectura del registro es 17 - (- 15) 
= 32, que es una cantidad apreciable. Ocurren analogos errores cuando el desbordamiento 
tiene sentido negativo (se demuestra en el Problema 14.3-10 que cuando hay desborda¬ 
miento en un sumador de N bits, el error es 2 N ). Con el fin de evitar el error de 
desbordamiento, la capacidad de bits del sumador y los registros debe ser suficiente para 
acomodar las sumas mas grandes previsibles. 

Sustraccion. A fin de restar un numero A de otro B , primero tomamos el complemento a 
dos de A y anadimos el resultado a B. Asi la sustraccion equivale a la adicion. 


14.3-8. Multiplication por una constante 

A menudo debe ser multiplicada una variable por una constante. A este proceso se le 
llama a veces cambio de escala (scaling). Si la constante es menor que la unidad, la 
operacion sera una desmultiplicacion. Si es mayor que la unidad sera una multiplicacion. 
Si la constante es una potencia de 2, la operacion se efectua facilmente utilizando registros 
de desplazamiento. 

En el papel, la multiplicacion de un numero binario por una potencia de 2, por ejemplo 
2", se efectua facilmente desplazando el punto binario n lugares a la derecha. La division 
por 2 n se efectua desplazando el punto binario n posiciones a la izquierda. Por ejemplo, 
consideremos el numero 5,25 = 0101.01 que debe ser multiplicado y dividido por el factor 
de escala a = 2 2 . El resultado de la multiplicacion es 010101.0 = 21 y el resultado de la 
division es 01.0101 = 1,3125. 

rz—s 

Con numeros binarios en los registros es mas comodo desplazar los digitos hasta que 
la posicion del punto binario se mantenga fija. Desplazando los digitos a la izquierda n 
posiciones se multiplica el numero por 2", mientras que un desplazamiento a la derecha lo 
divide por 2". A1 mismo tiempo que el desplazamiento deben ser colocados los ceros en las 
posiciones vacantes del registro si el numero es positivo. 

Se producen errores si se pierden uno o mas digitos a causa del desplazamiento. Si el 
desplazamiento es hacia la derecha, los bits de menor signification deben ser desplazados 
fuera del registro. Si se pierde el LSB, el error (llamado error de cuantiflcacion) es igual a la 
mitad del valor numerico de la posicion del bit situado en el extremo de la derecha del 
registro. 
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Entrada 
B = 011(3) 

0 

Bit de B a o- 

signo 

B 7 o- 

B 7 o 


Salida 

A = 01100(12) 

0 


B x o- 


1 


Entrada 

B - 10100( — 12) 
-o A 4 Bit de signo j 

Bit de signo O- 

-o /1 a 


Salida 

A = 1110I{ — 3) 


0 


—O A -j 


b 7 o 


-o >4, 


-O Aq 


-o Bit de 
signo 

- 0 / 4 , 


-O /4 2 


—O A j 


-O 


(a) (b) 

Figura 14.3-10. Multiplicacion con numeros en la forma de complemento a dos: ( a ) A = 2 2 B, 
donde B = 3 \{b) A ~ 2~ 2 B, donde B — —12. 


Cuando el desplazamiento es hacia la izquierda hay que tener cuidado para evitar que 
se desplace el 1 mas significative) del numero dentro del registro que almacena el bit de 
signo. Si se desplazase el 1 mas significativo entrando en la position de bit de signo, el 
error resultante de desbordamiento seria inaceptable puesto que afectaria a la magnitud y 
al signo. 

Cuando se usan numeros negativos en forma de complemento a dos, la multiplicacion 
por 2" puede ser efectuada nuevamente moviendo el punto binario o desplazando los 
digitos. Por ejemplo, consideremos el numero —5,25 multiplicado o dividido por a = 2 2 . 
El complemento a dos de 5,25 es 11010.1100. Observese que ahadiendo unos a la izquierda 
del numero o ceros a la derecha del numero no se altera su valor numerico. Por consiguiente 
1111010.1100000 = -5,25. Ahora 

( — 5,25)(2 2 ) = 11010^1.00 = 1101011.00 = -21 (14.3-18) 


Para la division por 2 2 tenemos 

(— 5,25)(2 “ 2 ) = llO.lOjllOO = 110.101100 = -1,3125 

Cuando se multiplica por 2" es posible evitar el uso de registros de desplazamiento y 
cablear el circuito del multiplicador. Un circuito cableado para producir A = 2 2 B que 
utiliza complemento a dos donde se usan numeros de 5 bits y B = 3 = 00011 es el 
representado en la Figura 14.3-10a. Con respecto a este circuito hay que sehalar varias 
puntualizaciones. Primera, el bit de signo no es desplazado, ya que no es posible un 
cambio de signo a consecuencia de la multiplicacion. Segunda, B 3 y B 2 se pierden en el 
proceso de multiplicacion a causa del desplazamiento de dos digitos a la izquierda. Asi el 
margen de valores de B con que se puede operar sin error de desbordamiento en este 
circuito simplificado es B = +3 a -4 (00011 a 11100). Finalmente, se establece la conexjon 
a masa de A x y A 0 a causa de que los ceros se desplazan a las dos posiciones extremas de la 
derecha independientemente de que B sea un numero positivo o un numero negativo. 
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La Figura 14.3-10/) tiene un circuito desmultiplicador en que A = 2~ 2 B. Aqui las 
posiciones vacantes A 3 y A 2 estan conectadas al bit de signo A 4 a causa de que si A es 
positiva, entonces A 4 = A 3 = A 2 = 0, mientras si A es negativa, A 4 = A 3 = A 2 = 1, 
como muestra el ejemplo en el diagrama. El margen de B que puede ser admitido o 
acomodado sin error de desbordamiento es + 15 a — 16 (01111 a 1000). Sin embargo, B x y 
B 0 se pierden, por lo que si cualquiera de ellos es 1, habra error de cuantificacion. 


14.4. FILTROS DIGITALES 

Como ya ha sido explicado en el Capitulo 8, los filtros activos, que funcionan como senales 
analogicas, utilizan sumadores, restadores, multiplicadores o desmultiplicadores e integradores 
operacionales para simular y resolver ecuaciones diferenciales que describen sistemas fisicos. 
Los filtros digitales realizan la misma funcion que en el dominio digital, pero en vez de 
funcionar con senales continuas, funcionan puramente con numeros. La Figura 14.4 -la 



(b) 

Figura Filtros digitales: (a) diagrama de bloques del sistema generalizado y formas de 

onda tipicas; (b) componentes digitales. 
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es un diagrama de bloques de un sistema de filtro digital generalizado. El sistema opera 
como sigue. En el instante t = nAt es muestreada la senal analogica de entrada por el 
circuito de muestreo y retention (vease Cap. 15). Resulta un valor constante igual al valor de 
muestreo y la senal de entrada es convertida en una forma de onda escalonada tal como se 
muestra. El margen total de tensiones de esta senal es luego dividido en intervalos iguales 
(proceso llamado cuantificacion) y en el convertidor analogico-digital (A/D, Cap. 15) cualquier 
amplitud comprendida en un intervalo dado de cuantificacion es convertida en un numero 
especificado en forma de palabra digital 5 . Asi, la cuantificacion es una aproximacion que es 
necesaria cuando se digitaliza una senal, por lo que resultara un numero finito de numeros 
digitales. Naturalmente, la palabra digital existente en la salida del convertidor A/D puede 
ser codificada en la forma que se desee, y se suele usar el sistema de complemento a dos. Las 
operaciones necesarias son luego efectuadas en forma digital en el filtro digital, el cual es 
esencialmente un ordenador digital especial. Despues de filtrada la senal, un convertidor 
digital-analogico D/A (vease Cap. 15) convierte los numeros que aparecen en la salida del 
filtro digital en valores analogicos en la forma de onda representada. Al convertidor D/A 
sigue un filtro analogico que convierte la forma de onda escalonada en una senal continua 
de salida, eliminandose asi las componentes de frecuencia no deseadas. 

En esta seccion introduciremos el filtro digital Como las senales son discretas, pueden 
ser consideradas simplemente como secuencias de numeros. Las operaciones de la aritmetica 
basica requeridas en las redes digitales que procesan estas senales son las de adicion (o 
sustraccion) y multiplication o division; tambien se requiere un elemento que retarde todo 
impulso dado exactamente un periodo At. 

Los sumadores digitales (y sustractores) han sido estudiados antes en este capitulo y 
son faciles de conseguir. El simbolo de circuito que utilizaremos para representar un 
sumador digital (o restador) esta en la Figura 14-4-1 b. Los escalimetros digitales seran 
representados como se indica y los elementos de retardo son simplemente biestables del 
tipo D con entrada y salida unicas, como se explica en la Seccion 14.1 y se muestra 
esquematicamente en la Figura 14.4-16. 

Estos tres elementos se interconectan como se desee para formar redes digitales. 
La Figura 14.4-2a muestra una red basica en que se utiliza un elemento de cada tipo. La 
entrada a la red es la secuencia de numeros x(n At) y la salida es la secuencia y(n At). El 
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valor presente en la salida y{n A/) es retardado por At , por lo cual esta se convierte en 
y\_(n — 1) Ar]. Este es luego multiplicado por la constante K y sumado al valor presente 
en la entrada, x{n Ar). Asi, la salida se puede escribir 

y(n At) = Ky[(n - 1) Ar] + x{n At) (14.4-1) 

Esta es la ecuacion diferencia lineal de primer orden que puede ser considerada como un 
algoritmo , es decir, un proceso sistematico paso a paso para resolver un problema particu¬ 
lar de proceso de serial digital. La red digital de la Figura 14.4-2, llamada filtro digital de 
primer orden , es la realization del algoritmo que da la solucion. En el ejemplo siguiente se 
encontraran respuestas tipicas. 


EJEMPLO 14.4-1* 


Hallar la salida de la red de la Figura 14.4-2 si la entrada es un solo impulso de 
amplitud A en r = 0 y si y( — Ar) = 0. 


Solucidn 


El impulso de entrada en r = 0 indica que 


x{n At) = 


n = 0 
n * 0 


Esto esta representado en la Figura 14.4-3a. Escribimos (144-1) para los valores 
crecientes de n como sigue: 


n = 0 
n = 1 
n — 2 
n = 3 


y( 0) = Ky(-At) + *(0) 
y(At) = Ky( 0) + *(Ar) 
y{ 2 Ar) = Ky(At) + x{2 At) 
y{ 3 Ar) = Ky (2 At) + x{3 At) 


(144-2) 


En la primera ecuacion, y{ — At) = 0 y x(0) = A son las condiciones iniciales; asi 
}>(0) = A. Utilizando esto en la segunda Ecuacion con x{At) = 0, hallamos 
^(Ar) = AK. Continuando de esta manera obtenemos la secuencia 


n 

0 

1 

2 

3 


y(n At) 

A 

AK 

AK 2 

AK 3 



Por induccion, obtenemos la solucion general 

y{n At) = AK n 

Esta solucion esta representada en la Figura 144-3 para varios valores de K. Se 
observa que si K > 1, la salida de la red aumenta ilimitadamente. Esta es una 
condicion inestable y es generalmente indeseable. Sin embargo, si K < 1, la salida 
disminuye. Esto es una condicion de estabilidad: consecuentemente, la mayoria de 
los sistemas digitales se disenan con K < 1. Cuando K = 1, el filtro digital es 
identico al acumulador representado en la Figura 143-7, y (14.4-1) llega a ser 
identica a (14.3-14^). 


* Adaptado de C. Belove, H. H. Schachter y D. L. Schilling, «Digital and Analog Systems, Circuits 
and Devices», secciones 3.4 y 4.3, McGraw-Hill, New York. 
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14.4-1. Respuesta senoidal* 

En esta seccion determinamos la respuesta del filtro digital lineal a una serial senoidal 
muestreada. Esta respuesta consta de dos partes, la solucion transitoria y la solucion del 
estado estacionario, que tiene la misma forma que la senoide de entrada. La respuesta 
transitoria del filtro ya ha sido considerada. En esta seccion limitamos nuestra exposition 
a la respuesta del estado estacionario. 

* Adaptado de C. Belove, H. H. Schachler, y D. L. Schilling, «Digiial and Analog Systems, Circuits and 
Dcviccs», seccioncs 3.4 y 4.3 McGraw-Hill, New York. 
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Filtro digital de primer orden. Consideremos el filtro de primer orden representado en la 
Figura 14.4-2. Este filtro se caracteriza por la ecuacion diferencial. 


y(n At) = Ky\_(n - 1) A/] + x(n At) 


(14.4-2) 


donde x(n A/) es la amplitud de la serial de entrada en el tiempo de muestreo n At. 

Para hallar la respuesta de este filtro a la entrada senoidal x(t) = X m cos cot, primero 
hallamos la respuesta a x x (t) = X m e j<ot . Entonces la entrada deseada es la parte real de 
x^/). La respuesta del filtro a x x (t) sera y x (t) = Y m e J0> \ donde Y m es un numero complejo. 
Por tanto, la respuesta a x(/) es y(t), que es la parte real de >^(0. 

La entrada muestreada x x {n A/) es X m ^ nAt . De aqui que la respuesta sea y x (n A/) = 
Y„ t e joynAt e y v [_{n — 1) A/] = Y m e J<a{n ~ l)Ar . Sustituyendo en (14.4-1) se tiene 

Y m e jwnAt = KY m e i<oin ' m 1)A< + X m ^ cjnA( (14.4-3) 

Suprimimos el termino en ambos miembros de la ecuacion. Entonces la relacion 

YJX m es la funcion de transferencia H(f) del filtro: 


Y 1 

J4( — m — ___ 

yj X m 1 - Ke~ jtoAl 


(14.4-4) 


La funcion de transferencia H(f) es una funcion compleja de la frecuencia, cuya magni- 
tud es \H(f)\ y cuya fase es 


mn = 


1 


1 

1 - Ke- ja * 


1. - 

- K cos co At + jK sen co At\ 


i 


(1 + K 2 - 2 K cos co At) 112 

, „ , , K sin co At 

V(f) = -tg" 


1 — K cos co At 


(14.4-5) 

(14.4-6) 


Se observa que la magnitud y la fase de la funcion de transferencia H(f) son funciones de 
K y de At, asi como de la frecuencia aplicada f 
La respuesta estacionaria 


y(t) = Re( Y m e jmn Af ) 

a la entrada muestreada x{n A/) = X m cos con At es, pues, 
y(n At) = Re[A r m |//(/)|e J<p( f ) e ja)n Af ] 


(14.4-7) 


(1 + K 2 - 2 K cos co At) 112 


cos I con At — tg 1 


K sen co At 
1 — K cos co At 


(14.4-8) 


Para determinar la banda de frecuencia que pasa por el filtro conviene representar 
\H(f)\ en funcion de la frecuencia. Como la frecuencia de muestreo es f s = 1/A/, dibuja- 
mos \H(f)\ en funcion de /// s : 


1 


mn = 


(1 + K 2 - IK cos 2nflf s ) 112 


(14.4-9a) 
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La magnitud de la funcion de transferencia \H(f)\ dada en la Ecuacion (14.4-9a) es una 
funcion periodica de la frecuencia. Pasa por su valor maximo cuando 


lo que ocurre cuando 


cos 2n~=\ 
Js 


j = 0 , 1 , 2 , ... 

J s 


El valor maximo es 


(14.4-96) 


(14.4-9c) 


IW)U 


1 1 
(1 + K 2 - 2K) 112 ~ 1 - K 


El valor minimo de \H(f)\ ocurre cuando 


cos 2nj= — 1 
Js 


lo que resulta siempre que 


/ _ 1_ 3 5 

f s ~ 2’ 2’ 2’ •'' 


El valor minimo es 


WfUn 


1 1 
(1 + K 2 + 2 K) l/2 ~ 1 + K 


(14.4-10) 


(14.4-1 la) 


(14.4-116) 


(14.4-12) 


Comparando las Ecuaciones (14.4-10) y (14.4-12), se ve que la diferencia entre \H(f)\ m&x 
y IM/)lmin aumenta cuando K se aproxima a la unidad. En la Tabla 14.4-1 se dan algunos 
valores tipicos. 


Tabla ia.4-i 


K 

i«U 


0,99 

100 

0,502 

0,8 

5 

0,55 

0,5 

2 

0,67 

0,1 

1,1 

0,9 


Observese que \H\ mix > 1 lo que proporciona amplificacion desde la entrada hasta la 
salida. Esta es una caracteristica de los filtros digitales. 

La variacion de \H(f)\ en funcion de la frecuencia esta representada en la Figura 14.4-4 
para K = 0,5 y 0,1. El filtro se comporta como de paso bajo para frecuencias menores que 
la mitad de la frecuencia de muestreo. Sin embargo, a diferencia de su contrapartida 
analogica (un filtro RC de paso bajo), el filtro digital es periodico y cuando/ = f s la senal 
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Fsgura 14.4-4. Respuesta de frecuencia del filtro digital 
de primer orden. 


Sumador 



Escalimetro (K = 2' 1 ) Retardo A ' 

Ffgura 14.4-5. Filtro digital de primer orden con proceso en paralelo [a„ = x(n A/), r„ = y(n A/)]. 
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es realmente reforzada. Se puede demostrar 5 que si una senal tiene una frecuencia maxima 
f m&x dicha serial debe ser muestreada a una frecuencia f s tal que 

f s > (14.4-13) 

para asegurar que la senal pueda ser recuperada sin distorsion. La Ecuacion (14.4-13) es 
conocida como teorema de Nyquist para el muestreo. Usando este teorema se puede ver 
que la funcion de transferencia tal y como esta representada en la Figura 14.4-4, tiene 
interes practico hasta frecuencias f mAx ^ fjl. De esta forma, cualquier filtro digital opera 
como filtro paso-bajo. 


14.4-2. Reallzaddn del filtro digital de primer orden 

Las operaciones necesarias para el filtro digital se pueden realizar utilizando el sumador, el 
biestable y el escalado. Un circuito tipico es el de la Figura 14.4-5. Este circuito efectua la 
Ecuacion (14.4-1) con la constante K = j. El sumador se describe en la Seccion 14.3-3. 
Para mayor simplicidad solo hemos representado aqui cinco posiciones de bits y hemos 
supuesto que la unidad A/D da numeros en complemento a dos para valores negativos de 
x{n A/). El retardo de un bit se logra con un biestable D en cada linea. El escalado es de 
tipo cableado representado en la Figura 14.3-10. Los valores binarios en todo el circuito 
estan representados para x(n At) = 2, y\_(n — 1) At] = 2, que dan el valor de salida 
y(n At) = 3. El filtro debe ser capaz de efectuar la suma dentro del tiempo de muestreo At. 

14.5. GATE ARRAY VLSI PARA DISENO LOGICO 10 11 

Un nuevo tipo de circuito integrado VLSI esta disponible para los disenadores; consiste en 
una gran cantidad de puertas y biestables configurados de tal forma que el usuario puede 
programar las interconexiones entre estos dispositivos. Algunos de ellos puede incluso ser 
reprogramado en unos pocos milisegundos. Este tipo de circuito puede ser utilizado, por 
ejemplo, para implementar el filtro mostrado en la Figura 14.4-5, o sistemas digitales 
complejos que requeririan el uso de miles de circuitos integrados estandar. 

En esta seccion se describiran dos de estos dispositivos, la programmable logic array 
(PLA o PAL) que consta de mas de 2100 puertas CMOS trabajando a una frecuencia de 
reloj de 20 MHz con un retardo de 25 ns por puerta; y la logic cell array (LCA) que se 
compone de mas de 9000 puertas CMOS trabajando a una frecuencia de reloj superior a 
37 MHz con un retardo por puerta de 3,5 ns. 

Estas gate array programables por el usuario han revolucionado el diseno de circuitos 
digitales toda vez que representan una notable disminucion en el numero de circui¬ 
tos integrados y, por tanto, en el tamano y coste de los sistemas digitales, a la vez que 
aumentan la fiabilidad y la facilidad de mantenimiento de estos sistemas. 


14 . 5 - 1 . Programmable Logic Array (PLA) 
y Programmable Array Logic (PAL) 


El circuito basico de una PLA o una PAL se muestra en la Figura 14.5-1. Se denomina 
20 pin «skinny» dual-in-line package (DIP) y como se puede ver consta de una logic array 
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de entrada que contiene multiples puertas Y seguidas de puertas O. Tambien se dispone de 
circuitos PAL en los que las salidas consisten en biestables a continuacion de las puertas O. 

Es conveniente comparar los distintos tipos de dispositivos: las memorias PROM 
(programmable read-only memory ), las PLA (programmable logic array) y las PAL (pro¬ 
grammable array logic) que se muestran en la Figura 14.5-2. Como se puede ver en esta 
figura y en la Tabla 14.5-1 la diferencia entre estos circuitos esta en que funciones son 
programables en cada uno. En la PROM las entradas estan conectadas a las puertas Y y 
solo pueden ser programadas las puertas O. Las PAL permiten programar las conexiones 
de entrada a las puertas Y, mientras que las PLA permiten la programacion total de las 
interconexiones. Estas figuras indican tambien la evolution de este tipo de circuitos 
integrados; la PROM es la mas antigua (anos sesenta), a continuacion aparece la PAL (a 
finales de los anos setenta) y en la actualidad (mediados de la decada de los ochenta) las 
PLA, que proporcionan la maxima versatilidad. 

Por ejemplo, si la simple funcion O-exclusiva: 

z = i x 7 2 + i Y l 2 

va a ser construida empleando una PAL, el circuito resultante es el de la Figura 14.5-3. 
Hay que resaltar que cada puerta Y puede ser programada para tener hasta ocho entradas. 
La misma funcion puede ser realizada utilizando la PLA de la Figura 14.5-26; de todas 
formas, la PLA puede ser programada para tener cualquier combination de dieciseis 
entradas a cualquiera de las puertas O, mientras que las puertas O de la PAL tienen solo 
cuatro entradas especificadas. 


££] 

3 
3 
3 
3 
3 
3 

Figura 14.5-1. Un circuito integrado basico PAL de 20 terminales 
en un encapsulado dual-in-line. 


PAL10H8 



Tabla 14.5-1. Las PROM, PLA y PAL tienen 
diferentes capacidades de programacion 


iiiilii 

ggjjKi 


PROM 

PLA 

Dispositivo PAL 

Fijo 

Programable 

Programable 

Programable 

Programable 

Fijo 
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PROM 

16 Words x 4 Bits 


FPLA 

4 entradas x 4 salidas x 16 productos 


Dispositivo PAL 

4 entradas x 4 salidas x 16 productos 


*3 *2 *i 'o 



(^) 


'3 >2 'l <0 



(b) 


*3 *2 *1 ‘o 



Figura 14.5-2. Comparacion entre (a) PROM, (b) PLA y (c) PAL. La x indica una conexion 
programable; el • indica una conexion fisica cableada. 

Dispositivo PAL 

4 entradas x 4 salidas x 16 productos 



Figura 14.5-3. Dispositivo PAL. El ■ indica la 
correction a realizar para obtener: a 3 = Ij 2 + I 2 T r 
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OUTt OUT? OUT 3 0UT4 0UT5 OUT 6 OUT? OUTB GW 0UT9 OUUO OUTJJ 0UT12 0UT13 OUTM 0UT15 OUT 16 



Figura 14.5-4. Circuito integrado PAL mostrando las interconexiones necesarias para realizar un 
sumador, un contador ascendente-descendente, un registro de desplazamiento y otros dispositivos digitales. 


Los circuitos integrados PAL o PLA cuyas salidas son biestables pueden programarse 
de manera que la salida de los biestables puede realimentar a las puertas Y y O para poder 
construir registros de desplazamiento, contadores y otros circuitos, como se ilustra en la 
Figura 14.5-4 que muestra una PAL de 68 terminales. 


14.5-2. Logic Cell Array (LCA) 

La logic cell array (LCA) puede considerarse como una matriz de bloques logicos 
configurables donde cada uno de dichos bloques consiste en una pequena PLA, como se 
muestra en la Figura 14.5-5. La LCA consta de bloques de entrada/salida (I/O) y bloques 
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14 . 5 - 3 . 


Interconexion 



Bloques logicos 
(*) 


(b) 


Figura 14.5-5. (a) LCA; ( b ) bloque logico tipico. 


logicos, varios de los cuales se presentan interconectados simplemente con proposito 
ilustrativo. El bloque logico tipico, representado en la Figura 14.5-5 b, recuerda a una 
pequena PLA; de todas formas, en la LCA las salidas de una PLA pueden estar conectadas 
a las entradas de otras PLA. Todas las conexiones en el interior de los bloques logicos y 
entre distintos bloques logicos son programables por el usuario, y el circuito integrado 
puede ser reprogramado. 


Comparacion entre Bos circuitos PLA y LCA 

La Tabla 14.5-2 establece una comparacion entre PLA y LCA en cuanto a tamano y 
propiedades electricas. Hay que destacar que una LCA contiene mas puertas y biestables y 
es mas rapida pero tiene un mayor consumo de potencia. 


TahBa 14.5-2. Comparacion entre PLA (o PAL) y LCA 



- M 'ikiM 

LCA 

Numero de puertas 

Numero de biestables 

Disipacion por puerta 

Maxima frecuencia de reloj 

Tiempo de propagacion 

Numero de conexiones de entrada 
y salida 

Tipos de celulas estandar disponibles 

2000 

48 

0,75 mW 

30 MHz 

25 ns 

16 entradas 

48 I/O 

Puertas logicas y biestables 

9000 

314 

4,35 mW 

70 mHz 

3,5 ns 

58 I/O 

Puertas logicas y biestables 
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PROBLEMAS 


14.1- 1. La palabra de datos 101011 esta almacenada en un registro de desplazamiento de 6 bits como 

el de la Figura 14.1-1. La palabra de datos 011010 es alimentada sin borrar o limpiar la 
palabra previamente almacenada. Representar las formas de onda de reloj, datos y Q 0 a Q 5 . 

14.1- 2. Utilizando cuatro biestables tipo £>, disenar un registro de 4 bits que se pueda utilizar para 

transferir datos con entrada en paralelo y salida en paralelo. Representar las cuatro formas 
de onda de entrada y las cuatro de salida cuando es transferida la palabra de datos 1101 en 
el impulso de entrada de reloj 1 y la salida en el impulso de reloj 5. 

14.1- 3. La Figura P14.1-3 muestra las formas de onda de entrada de reloj y de datos para el 

registro de desplazamiento de 4 bits de la Figura 14.1-la. Suponiendo que el registro 
contiene inicialmente todos unos, representar las formas de onda Q 0 a Q 2 . 



Figura P14.1-3. 


14.1- 4. Repetir el Problema 14.1-3 si los biestables del registro son del tipo maestro-seguidor JK. 

14.1- 5. En un registro de desplazamiento recirculante , la information binaria circula a traves del 

registro cuando se aplican los impulses de reloj. El registro de la Figura 14.1-1 puede ser 
convertido en registro recirculante por conexion de Q 3 al terminal de entrada de datos. 
Suponer que el registro comienza con Q 0 = 1, Q { = 1, Q 2 = 0, Q 2 = 1. Enumerar los 
estados que repite ciclicamente el registro cuando son aplicados ocho impulsos de reloj. 

14.1- 6. La Figura P14.l-6a muestra un registro de desplazamiento reversible o bidireccional, es 

decir, uno en que los datos pueden ser desplazados a izquierda o derecha. 

(a) Explicar su funcionamiento. 

(b) Representar las formas de onda Q 0 a Q 2 si el registro comienza con Q 0 — Q 1 = Q 2 = 1 
y Q 2 = 0 y si las formas de onda de reloj y las reversibles son como las que muestra la 
Figura P14.1-66. La linea de entrada de datos en serie esta en el estado bajo. 










Derecha/izquierda 
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14.2- 1. ^Cuantos biestables son necesarios para contar hasta (a) 7, (b) 29, (c) 65, (d) 121? 

14.2- 2. <,Cual es el modulo maximo de un contador que contiene (a) 3, (b) 5, (c) 7, (d) 10 biestables? 

14.2- 3. En el contador asincrono de modulo 8 de la Figura 14.2-1 la frecuencia de reloj es 10 MHz 

y la anchura del impulso de reloj es 25 ns. Cada biestable tiene un retardo de propagacion 
de 5 ns. Dibujar las formas de onda Q 0 , Q y y Q 2 , teniendo en cuenta este retardo. <i,Cual es 
el retardo total del flanco posterior de un impulso de reloj hasta que pueda ocurrir el 
cambio correspondiente en g 2 ? 

14.2- 4. La maxima frecuencia de funcionamiento de un contador asincrono debe ser 5 MHz. Los 

biestables que se pueden utilizar tienen un retardo de propagacion de 15 ns y un tiempo de 
muestreo de 60 ns. Hallar el maximo numero de etapas que puede tener el contador. 

14.2- 5. Los biestables del Problema 14.2-4 deben ser utilizados con un tiempo de muestreo de 50 ns 

en un contador asincrono de ocho etapas. ^Cuanto es la frecuencia maxima que puede ser 
aplicada al contador para que su salida sea fiable? 

14.2- 6. La Figura P14.2-6 muestra el contador asincrono de modulo 8 de la Figura 14.2-1, 

modificado para operar con modulo 6 por borrado o limpieza del contador cuando ocurre 
la cuenta de 6. El funcionamiento es como sigue: I) La salida de la puerta NO-Y no afecta a 
los biestables hasta que pasa al estado bajo, instante en el cual todos los biestables son 
borrados. 2) La salida de la puerta NO-Y solo puede pasar al estado bajo cuando 
Qi = Q 2 = 1. Esto ocurre cuando la cuenta pasa de 101 a 110. Asi la secuencia de cuenta 
es 000, 001, 010, 011, 100, 101 (temporalmente 110), 000, 001, ... El estado temporal solo 
dura un corto tiempo hasta que se borran los biestables, punto en el cual la puerta NO-Y 
pasa nuevamente al estado alto. Asi el contador tiene seis estados diferentes. 

(a) Representar las formas de onda de reloj, 2 0 , Q l y Q 2 . Cerciorarse de que se incluye un 
impulso estrecho en los puntos apropiados cuando ocurre el estado temporal. 

(b) Si la frecuencia de reloj es de 100 kHz, ^cual es la frecuencia de g 2 ? 


J = K = 1 para todos los biestables 



Figura P14.2-6. 

14.2- 7. Utilizando la tecnica del Problema 14.2-6, disenar un contador de modulo 7 y dibujar el 

diagrama de temporizacion. 

14.2- 8. Repetir el Problema 14.2-7 para modulo 10. 

14.2- 9. Un contador asincrono de cinco etapas es activado por un impulso de reloj de 8 MHz. 

Hallar la frecuencia de salida y el ciclo de trabajo si el impulso de reloj es una onda 
cuadrada con (a) un ciclo de trabajo del 50 por 100 y ( b ) un ciclo de trabajo del 20 por 100. 
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14.2- 10. En el contador sincrono paralelo de la Figura 14,2-4, el retardo de propagacion de los 

biestables para un fan-out de 3 esta especificado en 24 ns. La puerta Y tiene i pd = 4 ns y el 
tiempo de muestreo es 20 ns. Hallar 

14.2- 11. Demostrar que ei contador de la Figura P14.2-11 es de modulo 5 por medio de la 

confeccion de una tabla de estados. Suponer que todos los biestables estan inicialmente 
borrados. 



14.2- 12. Un contador en anillo de cinco etapas tiene inicialmente el estado 10100. Representar las 

formas de onda Q 0 a Q A a traves de cinco impulsos de reloj. 

14.2- 13. Disenar un contador con registro de desplazamiento utilizando la tecnica de la tabla de 

estados de la Seccion 14.2-4 para contaje en modulo 5. 

14.2- 14. Disenar un contador tal que la secuencia de cuenta sea 00, 10, 01, II. Este es un contador 

no binario de modulo 4. Sugerencia: Utilizar dos biestables JK. 

14.2- 15. Se debe cambiar una serial de reloj de 10 MHz. Los componentes disponibles son biestables 

JK simples, contadores de modulo 5 y contadores de decadas. Utilizando los componentes 
disponibles disenar circuitos para producir frecuencias de (a) 2,5 MHz, (b) 100 kHz, 

(c) 500 kHz, (d) 40 kHz y (e) 20 kHz. 

14.2- 16. Disenar un contador de cuatro etapas que cuente desde 1111 hasta 0000, es decir, 1111, 

1110, 1101, 1100 y asi sucesivamente. 

14.2- 17. Explicar la operation del contador de sentido descendente representado en la Figura 

P14.2-17 (vease pagina siguiente). Sugerencia: Ajustar M = I con la cuenta en 0000. 

U/) Aplicar cuatro impulsos de reloj. Dibujar el resultado. 

(/?) Ahora ajustar M = 0 y aplicar tres impulsos adicionales de reloj. Dibujar el resultado. 
(<■) <’,De que forma se cuenta cuando M = 1? lY con M — 0? 

14.2- 18. Explicar el funcionamiento del contador representado en la Figura 14.2-8<\ 

14.3- 1. Disenar un semisumador utilizando (r/) logica toda NO-Y y (/?) logica NO-O. 

14.3- 2. Realizar las siguientes adiciones binarias, manteniendo separados los acarreos: 

(a) 1110011 + 011001 

(b) 1010111 + 101011 

(<•) ioooi + mu 

(d) 1100011 + 0011011 
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14.3- 3. Disenar un sumador completo utilizando (a) puertas O-exclusiva, Y y O, (b) logica toda 

NO-Y. 

14.3- 4. Comprobar que la combination de los dos semisumadores de la Figura 14.3-3 actuan como 

sumador completo. 

14.3- 5. En el sumador de acarreo en serie de la Figura 14.3-4 se suman los numeros 1101 y 0011. 

(а) Indicar los valores binarios en todo el circuito. 

(б) Cada sumador completo tiene un retardo de propagation de 8 ns. Hallar el retardo 
desde el instante en que son aplicados los numeros al sumador y el instante en que 
aparece la suma completa en la salida. 

14.3- 6. Hallar el complemento a dos de 111010 utilizando el metodo simplificado de la Sec- 

cion 14.3-5. Comprobar la suma y el resultado utilizando (14.3-17). 

14.3- 7. El complemento a uno de un numero binario se halla facilmente complementado cada bit 

del numero. El complemento a dos puede serhallado sumando un 1 al complemento a uno. 
Teniendo esto en cuenta se puede utilizar el sumador paralelo de la Figura 14.3-4 para 
efectuar la sustraccion por complemento a dos haciendo que C in = 1 y sumando A 3 A 2 A 1 A 0 
a B 3 B 2 B,B Q . 

(a) Demostrar que C^N) = C 2 (N) — 1 y que se puede obtener C { (N) invirtiendo 
simplemente cada bit de N. 

(b) Indicar los valores binarios en todo el circuito de la Figura 14.3-4 para la sustraccion 
por complemento a dos Z) = 3—5. 

14.3- 8. Utilizar la sustraccion por complemento a dos para hallar (a) 111001 - 001101 y (6) 00110 

— 10101. Especificar la maxima longitud de registro para cada caso de manera que no haya 
desbordamiento. 

14.3- 9. Los numeros 22, — 130, 82, -4 deben ser almacenados en registros separados de 10 bits 

utilizando complementos a dos. Indicar los contenidos del registro en cada caso.' 

14.3- 10. Demostrar que cuando se desborda un sumador de N bits, el error es 2 N . 

14.3- 11. Demostrar que si ocurre desbordamiento cuando se suman dos numeros positivos, el bit de 

signo de la suma sera 1; y si ambos numeros son negativos, el bit de signo sera 0. 

14.3- 12. Utilizando el resultado del Problema 14.3-11, disenar un circuito logico para el sumador de 

la Figura 14.3-4 (con A 3 y B 3 como bits de signo) que de una salida 1 cuando hay 
desbordamiento. 

14.3- 13. Disenar un circuito multiplicador cableado para el cual A = 2 3 B y para que ambos 

numeros tengan una longitud de 12 bits. Hallar el orden decimal de B que pueda ser 
implantado o acomodado sin error. 

14.3- 14. Repetir el Problema 14.3-14 con A ~ 2~ l B. 

14.3- 15. Disenar un circuito logico combinational para producir C l + 1 directamente en el circuito de 

la Figura 14.3-5a 

14.3- 16. Con referencia a la Figura 14.3-56 y la Ecuacion (14.3-8a), demostrar que C„ + 3 = 1 si 

C n _! = 1 y la Ecuacion (14.3-8fl) = 1. 

14.3- 17. Demostrar la Ecuacion (14.3-9). 

14.3- 18. Con referencia a la Section 14.3-3, se considera la construction de un circuito logico 

combinational que admita las nueve variables de entrada C in , A 0 , B 0 , A lt B l9 A 2 , B 2 , A 3 , B 3 
y utilizando un circuito Y/O de dos niveles y genera S Q , S ly S 2 , S 3 y C 3 . ^Cuantas puertas 
son necesarias? Sugerencia: Deducir la tabla de verdad. 

14.3- 19. Verificar los tiempos de sumas totales que se presentan en la Tabla 14.3-1. 

14.4-1. Hallar la salida de la red digital de la Figura 14.4-2 si la entrada es como la representada en 
la Figura P 14.4-1 y K = i e y(- 1) = 0. 
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x{n A/) 



Figura PI4.4-1. 


14.4-2. Repetir el Problema 14.4-1 utilizando el circuito de la Figura P14.4-2 con >'(—1) = 0. 
Comparar los resultados. 



y(n At) 


14,4-3. El circuito de la Figura PI4.4-3 es anaiogo a un diferenciador. Demostrarlo hallando la 
respuesta a un tren de impulsos de amplitud constante. 


x(n At) 



yin At) 


Retardo 

At 


Figura Pi 4.4-3. 

14.4-4. Un filtro digital de paso bajo de primer orden tiene K — 0,5 y la frecuencia de muestreo 
es 1 kHz. 

(a) ^Cual es la maxima frecuencia de serial que puede ser acomodada con seguridad? 

(b) Hallar la salida si Ja entrada es 


x(t) = 2 cos (27 c 1000 + 3 cos (2 tt 4000 
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14.4- 5. Se utiliza el filtro de primer orden del Problema 14.4-4 para filtrar senales. Comparar las 

amplitudes de salida de las senales en 10, 100 y 500 Hz. Suponer que las senales de entrada 
tienen identicas amplitudes. 

14.4- 6. Un filtro digital de primer orden de paso alto puede ser descrito por la ecuacion diferencial 

yin A () = Ky[(n — 1) A/) + x[n Ar) — x[(n — 1) A/] 

donde .*(/) es la senal de entrada e j’(/) la salida del filtro. 

(a) Sintetizar un circuito digital que produzca esta ecuacion diferencial. 

( b ) Determinar 

(c) Representar \H(f)\ en funcion de fjf 5 para K = 0, 0,5 y 0,9. 

14.4- 7. El circuito de un filtro digital de segundo orden esta representado en la Figura PI4-4-7. 

[a) Hallar la ecuacion diferencial que describe este filtro. 

(, b ) Hallar la respuesta cuando k { = 0,5, k 2 = —0,5 .x(0) = I y .v(>7 Ar) = 0 para n i=- 0; es 
decir, la entrada es un solo impulso que ocurre en / = 0. Las condiciones iniciales son 
>’(— A/) = y( — 2 A/) = 0. 


+ 



Figura PI 4.4-7. 

14.4- 8. Hallar la respuesta del filtro digital de la Figura P14.4-7 a un tren de impulsos de amplitud 

constante si k x = + L2 y k 2 = -0,4. 

14.4- 9. Hallar la respuesta del filtro digital de la Figura P14.4-7 a un tren de impulsos de amplitud 

constante si k { = +l,5y k 2 - —1,5. 

14.4-10. Disenar el circuito de un filtro digital de primer orden como el de (14.4-1) con K = 2~ 2 . 
Utilizar ocho posiciones de bit y asumir la representacion de complemento a dos para 
numeros negativos. 

14.5- 1. Repetir el Problema 11.1-3 empleando una PLA como la mostrada en la Figura 14.5-2c 

pero con ocho entradas. 

14.5- 2. Repetir el Problema 11.6-1 utilizando la PLA de la Figura 14.5-2r. 

14.5- 3. Realizar un circuito logico que resuelva el Ejemplo 11.1-2 utilizando la PLA mostrada en la 

Figura 14.5-2c. 
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14.5- 4. Una LCA consta de 15 circuitos PLA, cada uno identico al de la Figura 14.5-2c. Disenar: 

(a) Un biestable JK maestro-seguidor. 

(b) Un biestable D maestro-seguidor (Fig. 13.5-1). 

(c) Un filtro de primer orden con la ecuacion 

m = - i) + x(k) 

donde x(k) e y{k) se expresan cada uno utilizando cuatro bits. 

14.5- 5. Disenar un sumador de muy alta velocidad que pueda sumar simultaneamente tres numeros, 

teniendo cada uno un valor comprendido entre 0 y 15. Si cada puerta de la LCA tiene un 
retardo de 3 ns ^cuanto tarda en efectuarse la suma? Emplee una LCA con 16 circuitos 
PLA, cada uno identico al de la Figura 14.5-2c. 



CAPITULO 


Circuitos de muestreo y retencidn, 
convertidores digital-analdgico y 
analogico-digital y circuitos 

temporizadores 



INTRODUCTION 

Los circuitos de muestreo y retencion se utiiizan para muestrear una senal analogica en un 
instante dado y mantener el valor de la muestra durante tanto tiempo como sea necesario. 
Los instantes de muestreo y el tiempo de retencion estan determinados por una senal 
logica de control, y el intervalo de retencion depende de la aplicacion a la que se destine el 
circuito. Por ejemplo, en los filtros digitales explicados en la Section 14.4 las muestras 
deben ser mantenidas durante el tiempo suficiente para que tenga lugar la conversion de 
analogica a digital. 


15.1. CIRCUITOS DE MUESTREO Y RETENCION 

La mayoria de los circuitos de muestreo y retencion utiiizan un condensador para mantener 
la tension de muestra. El interruptor controlado electronicamente es el medio para cargar 
rapidamente el condensador hasta la tension de muestra y luego suprimir la entrada de 
manera que el condensador pueda retener la tension deseada. Tal circuito esta representado 
en la Figura 15.1-1 a en la que v A es la fuente analogica y R g su impedancia interna. Las 
formas de onda ideales estan representadas en la Figura 15.1-16. El interruptor esta 
cerrado mientras la forma de onda logica de control v c esta en nivel alto y, en el supuesto 
de que la constante de tiempo R g C sea muy pequena, la tension de salida seguira muy 
estrechamente a la tension de entrada y sera igual a ella en el instante en que el circuito 
logico de control este a nivel bajo, abriendo el interruptor. Durante el intervalo de 
retencion, mientras la senal de control esta en nivel bajo, el interruptor esta abierto y el 
condensador C mantendra el ultimo valor de la entrada. Idealmente la salida se mantendra 
constante en ese valor durante todo el intervalo de retencion. 


755 



CIRCUITOS ELECTRONICOS 


Interruplor conlrolado por l? ( . 



(fl) 



Fi9U^3 15.1-1. Circuitos de muestreo y retencion: (a) circuito simple con interruptor; (b) formas 

de onda. 

En la practica, los interruptores electronicos y los condensadores no son perfectos y 
presentan discrepancias respecto a los valores o estados ideales. Entre las especificaciones 
mas importantes estan las de tiempo de apertura y tiempo de adquisicion . Se puede explicar 
lo que es el tiempo de apertura haciendo referenda a la Figura 15.1-2 en la cual vemos que 
dicho tiempo es el maximo retardo entre el instante en que la logica de control ordena al 
interruptor que se abra y el instante en que realmente ocurre la apertura. El tiempo de 
apertura de un sistema determina esencialmente el tipo de interruptor que se debe utilizar. 
Si este tiempo es del orden de milisegundos, S puede ser un rele. Con interruptores FET 
los tiempos de apertura son normalmente de 50 a 100 ns, mientras que con interruptores 
con diodo muy rapidos el tiempo de apertura es mucho menor de 1 ns. A consecuencia del 
tiempo de apertura hay una incertidumbre en el ritmo o cadencia de muestreo que puede 
degradar las prestaciones del sistema. Se suele seleccionar un interruptor cuyo tiempo de 
apertura sea mucho menor que la inversa del ritmo de muestreo. 

Como el circuito de salida es capacitivo, tarda un cierto tiempo antes de que la tension 
del condensador (salida) sea identica a la entrada. El tiempo de adquisicion (Fig. 15.1-3) es 
el intervalo mas corto transcurrido desde que se da la orden de muestra hasta que se 
puede dar la orden de retencion y se obtenga como resultado una tension de salida que sea 
aproximadamente la tension de entrada con la exactitud necesaria. El caso mas desfavorable 
ocurre cuando la entrada es una funcion escalon cuya amplitud es igual a la maxima 
excursion de tension cresta a cresta del circuito. En el circuito de la Figura 15.1-1(3 la 
velocidad con que la salida puede seguir a tal entrada depende de las caracteristicas de la 
fuente de serial u A . Considerando el efecto de la impedancia de fuente R g , v 0 sera una 
funcion exponencial con constante de tiempo R g C , y para que v 0 no difiera mas de 0,01 por 
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Tension mantenida 




Tiempo de adquisicion. 


100 de la entrada en el instante requerido el tiempo necesario es, aproximadamente, 9 R g C. 
Ademas, la fuente de serial debe ser capaz de suministrar la corriente de carga requeri- 
da por el condensador C. Usualmente, entre la entrada analogica y el interruptor se 
intercala un operacional seguidor de tension (vease Sec. 8.2) para conseguir que R g sea 
muy pequena. 

El fabricante suele especificar el tiempo de establecimiento. Este es el tiempo que 
transcurre desde la apertura del interruptor (retencion) hasta que la salida ha alcanzado su 
valor final, dentro de un porcentaje especificado (generalmente, el 0,01 por 100 del valor a 
fondo de escala). Si el circuito de muestreo y retencion esta seguido de un convertidor 
A/D, la conversion no comienza hasta que la serial sea estable o de lo contrario la tension 
convertida puede ser erronea. 

Tambien se especifica algunas veces la velocidad de caida de la salida. Esta representa 
la variation de tension entre las placas del condensador durante el tiempo de retencion y 
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es inversamente proportional a la capacidad ya que dvjdt = I/C , donde I es la corriente 
de fugas del condensador. La corriente de fugas puede ser consecuencia de la de polarization 
del operational, la de fugas en el interruptor o las fugas internas en el condensador. 


15.1-1. Un circuit© practice 


Los circuitos practicos de muestreo y retention usan operacionales para obtener una baja 
impedancia en el circuito de excitation y una alta impedancia de carga en el condensador 
de retention. Estos circuitos utilizan conmutadores FET en vez de BJT a causa de la 
linealidad y carencia de offset en sus caracteristicas de transferencia en la proximidad del 
origen, donde tiene lugar la action de conmutacion. Si se requiere una velocidad extrema- 
damente alta se utilizan puentes de diodos (vease Sec. 1.6) para la conmutacion. 

La Figura 15.1-4a representa un circuito inversor de muestreo y retention. Opera tal 
como sigue. Cuando S esta cerrado (muestreo), el circuito actua como un filtro RC 
convencional realizado con un operacional. Si se aplica un escalon de amplitud V A a la 
entrada, la salida sera (vease Prob. 15.1-4). 


».(*) = -V A ^(1 - €“' /R2C ) (15.1-1) 

Evidentemente, la constante de tiempo R 2 C debe ser mucho mas corta que el intervalo de 
muestreo para que la salida pueda seguir a la entrada. 

Cuando se abre el interruptor se mantiene la tension V A en el condensador. Como 
antes dijimos, el condensador no puede mantener esta tension indefinidamente debido a la 


*1 *2 




Figura 15.1-a. Circuito inversor de muestreo y retention: (n) circuito con interruptor; (6) uso del 

interruptor FET. 
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corriente de polarization de entrada requerida por el operacional y a la corriente interna 
de fugas del condensador y del interrupter. Para minimizar este efecto de caida se debe 
utilizar el mayor valor de C consistente con los requisitos de tiempo de adquisicion. El 
operational debe tener la menor corriente de polarization posible por lo que es adecuado 
un operacional con etapa de entrada FET. Ademas, el condensador debe ser del tipo de 
alta calidad y bajas fugas. 

La Figura 15.1-46 representa el circuito inversor de muestreo y retention con FET. 
7\ es el conmutador, que es un FET de empobrecimiento de canal p. En este tipo de 
transistor la corriente circula cuando la tension fuente-puerta es cero y disminuye a me- 
dida que se hace mas negativa. Una tension umbral tipica es V T = V SG = —4 V. Veamos 
como funciona este conmutador en el circuito de la Figura 15.1-46. Primero consideremos 
que la tension de control v c sea + 5 V, es decir, que estamos en el intervalo de retention, 
en el que el interruptor esta abierto, y que la tension de entrada analogica v A es positiva. 
En este caso, toda corriente que pase por 7\ debe circular desde a hasta 6, de modo que 
a actuara realmente como fuente y 6 sera el drenaje. La presencia del diodo D hace 
que la tension en a sea fijada en el nivel de 0,7 V, por lo que V SG nunca superara los 
0,7 - 5 = -4,3 V, independientemente de V A . Asi, T l se mantendraen corte (interruptor 
abierto) y si la tension umbral V T es —4 V, la tension fuente-puerta sera 0,3 V mas 
negativa que la necesaria para poner a 7\ en corte. Entonces, tendremos un margen de 
seguridad de 0,3 V. 

Si la tension analogica v A tiende a ser negativa, las misiones de los terminales a y 6 se 
invertiran, convirtiendose 6 en la fuente. Con el terminal de entrada del operational a la 
tension virtual de masa, 7\ se mantiene en corte a causa de que los 5 V aplicados en la 
puerta dan un margen de 1 V por encima de la tension umbral de -4 V. 

En el intervalo de muestreo, v c tiende a cero, y T x esta en conduction (el interruptor 
esta cerrado). Entonces el circuito actua esencialmente como el circuito simplificado de la 
Figura 15.1-4a. Cuando 7\ conduce, el diodo D esta conectado en paralelo con el 
interruptor FET. Como la caida en el FET es pequena, la tension en los terminales del 
diodo sera pequena y mucho menor de los 0,7 V de muestreo. Es interesante observar que 
en este circuito el funcionamiento del FET es reversible o bilateral, en cuanto que fuente y 
drenaje son intercambiados cuando cambia la polaridad de la entrada. 


15.2. CONVERTIDORES DIGiTAL-ANALOGICOS 


-o Vo 


Hay un gran numero de dispositivos fisicos que generan senales de salida analogicas o 
continuas: transductores de temperatura, presion y flujo. En la tecnologia actual el 
procesado de serial se realiza a menudo utilizando metodos digitales y luego la serial 
procesada se vuelve a convertir a la forma analogica. Se han ideado muchos tipos 
diferentes de convertidores de datos que son los acoplamientos o interfaces entre dispositivos 
analogicos y sistemas digitales. Se les utiliza en una amplia variedad de aplicaciones, 
incluyendo el control automatico de procesos, las mediciones y pruebas, telemetria de 
datos y sistemas de comunicacion de sonido y video. En esta section consideramos los 
convertidores digital-analogico (D/A) que producen una salida analogica partiendo de una 
entrada digital dada. 
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IS.2-1. 


El convertidor D/A d@ resistesielas potideracfas 


En la Figura 15.2-1 tenemos una red pasiva de resistencias que convierte una palabra digital 
de 4 bits en paralelo A 3 A 2 A l A 0 a una tension analogica que es proporcional al numero 
binario representado por la palabra digital. Si esta esta en serie, se puede utilizar un registro 
de desplazamiento (Sec. 14.1) para convertirla a la forma paralelo. Para la explication solo 
se utiliza una palabra de 4 bits; la ampliation a mas de 4 bits se efectua facilmente. 

Las tensiones logicas que representan los bits individuals A 3 , A 2 , A v A 0 no se aplican 
directamente al convertidor sino que se utilizan para activar interruptores electronicos S 3 , 
S 2 , S { y 5 0 , respectivamente. Cuando cualquiera de las A son 1, el interruptor correspondiente 
es conectado a una tension de referencia V R ; cuando una A es 0 , el interruptor es conectado 
a masa. En la red de resistencias ponderadas, el valor de cada uno de ellos es igual al del 
anterior dividido por 2, por lo que sus valores individuales son inversamente proporcionales 
al peso numerico del digito binario respectivo. Asi, en este convertidor de 4 bits tenemos 

LSB (bit menos significative)): R Q = — = R 

_ R 

V ~ 2 (15.2-1) 

R _ R 
2} ~ 4 

R R 

MSB (bit mas significative)): R 3 = —j = — 

2 8 


R i = 
R 2 = 


donde R es una resistencia arbitraria que puede ser elegida para establecer el nivel de 
impedancia de la red. 

Para hallar la relacion entre la tension de salida analogica V 0 en la salida del operacional 
y la entrada digital, observemos que en la entrada del operacional hay un cortocircuito 
virtual. Por tanto, la corriente I s es 



Cuando se emplea (15.2-1), esta se convierte en 


(15.2-2*) 


f — (2 3 ^ 3 + 2f A 2 + 2 l A { + 2 °A 0 ) 


(15.2-2 b) 


donde A { = 1 si S i esta conectado a V R y A { = 0 si S { esta conectado a masa. La Ecuacion 
(15.2-2/?) muestra claramente que el valor numerico de la corriente de cortocircuito es 
directamente proporcional al numero binario A 3 A 2 A l A 0 . Por ejemplo, si la entrada es 
A 3 A 2 A t A 0 = 1111 , I s = 1 5V r /R, mientras si A 3 A 2 A X A 0 = 0110 , I s — 6 V r /R, etc. La 
tension de salida V 0 es 

K = -Jf R f = ~hRf = -^(2^3 + 2 2 A 2 + 2 l A i + 2 °A 0 ) (15.2-3) 
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Flgura 15.2-1. Convertidor de resistencias ponderadas con operacional. 


Asi, la tension de salida es directamente proporcional al valor numerico de la entrada 
binaria. 

En este punto son pertinentes algunos comentarios acerca de este circuito. El primero 
concierne a laexactitud y la estabilidad, las cuales dependen de las relaciones de resistencia, 
que son potencias de 2, y de que se mantengan cuando cambia la temperatura. Como 
todas las resistencias tienen valores diferentes, es dificil obtener identicas caracteristicas de 
seguimiento. Ademas, como las sucesivas resistencias se diferencian por ser cada una igual 
a la anterior dividida por 2, la razon de la mayor a la menor es 2"“ \ donde n es el numero 
de bits de la palabra digital. Asi en un convertidor de 10 bits en que R 0 tenga que ser 1 kQ, 
la resistencia LSB R g debe ser 2 10 x 1 kQ = 1024 kQ. Si el valor real de R g difiere del 
valor teorico de 1024 kQ en 1024 Q, es decir, una precision de aproximadamente 0,1 por 
100, la tension de error sera tan grande como la tension producida por el bit menos 
significativo A 0 . En este caso el convertidor D/A sera capaz de convertir con precision 
unicamente 9 bits en lugar de 10. A causa de esta dificultad, el circuito se utiliza 
principalmente en aplicaciones de baja resolution. En la section siguiente se estudia un 
circuito que no esta sometido a esta fuente de error. 

El circuito representado en la Figura 15.2-1 dara tensiones de salida que son negativas 
ya que la salida va de V 0 = 0 cuando A 3 A 2 A { A 0 - 0000 a V 0 = —15 V R R f /R cuando 
A 3 A 2 A l A 0 = 1111. A este margen se le puede dar el valor deseado suprimiendo las 
conexiones a masa de los terminales inferiores del interruptor y conectandolos a una 
tension negativa apropiada. 
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15.2-2. El convertScSor @r§ escalera jmj? 


La Figura 15.2-2a corresponde a un convertidor D/A resistivo en escalera que no 
requiere un amplio margen de valores de resistencia; solo dos valores, R y 2 R. Existe una 
escalera de resistencias en forma de un solo encapsulado cuyo circuito es el representado 
en la Figura 15.2-26. Este circuito tiene la interesante propiedad de que la resistencia 
desde cualquiera de los terminales A , B , 5 0 , S p S 2 6 S 3 , es 3R, estando los terminates 
restantes conectados a masa (vease Prob. 15.2-1). Para facilitar la explication del circuito 
de la Figura 15.2-2 a consideremos una palabra digital en paralelo de 4 bits aplicada 
como en el convertidor por resistencias ponderadas de la Figura 15.2-1. La ampliation 
para mas de 4 bits se efectua facilmente anadiendo mas interruptores y secciones a la 
escalera. 

Para explicar el funcionamiento del convertidor supongamos que en la Figura \52-2a 
estan todos los interruptores conectados a masa excepto S 0 ; el circuito resistivo resultante 
esta nuevamente dibujado para mayor claridad en la Figura 15.2-3a. La propiedad por la 
cual este circuito es utilizable como convertidor D/A se debe a las sucesivas conversiones 
Thevenin representadas en las Figuras 15.2-36 a d. En la Figura 15.2-36 hemos sustituido 
todo lo que hay a la izquierda del nudo 3 por un equivalente Thevenin con tension V R /2 y 
resistencia 2R\\2R = R. En la Figura 15.2-3c, todo lo que hay a la izquierda del nodo 2 ha 
sido sustituido por un equivalente Thevenin con la misma resistencia de antes, es decir, R 
y una tension F^/4. Finalmente, en la Figura 15.2-3^cada resistencia situada a la izquierda 
del nudo l esta sustituida por el equivalente Thevenin con resistencia R y la tension 
Thevenin V R /%. La salida V iy que es la entrada al operacional, se calcula por este circuito 
consistiendo en la tension V R /\6 en serie con una resistencia de valor 3 R. 

Si suponemos que S 1 esta conectado a F s y que se conecta S Q a masa, hallamos que la 
tension en la Figura 15.2-3^ es ahora V R /% en vez de K k /16. 

Como ulterior aclaracion en la Figura 15.2-3e mostramos el circuito cuando todos los 
interruptores estan al potencial de masa excepto el interruptor MSB (bit mas significativo) 
S y Aqui la entrada al operacional consiste en la tension V R /2 en serie con una resistencia 
3 R. 

Recuerdese que el interruptor S i esta conectado a V R cuando A x = 1 y que el 
interruptor esta al potencial de masa cuando A t = 0. Utilizando la notacion S { = 1 
cuando A f = 1 y S L = 0 cuando A x = 0, podemos demostrar, por superposicion, que la 
salida del circuito de la Figura 15.2-2 sera 


que da 


3 R V2 1 2 2 


+ 



(15.2-4a) 


K = 


R,V, 


48 R 


^ (2 i S i + 2 2 S 2 + 2 1 S' 1 + 2°5' 0 ) 


(15.2-46) 


Resolucion y precision. Una importante especificacion de un convertidor D/A es la 
resolution de que es capaz. La resolucion se define como el menor incremento de tension 
que puede ser discernido por el circuito y depende principalmente del numero de bits de la 
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palabra digital. En nuestro ejemplo, con una palabra de 4 bits, el LSB tiene un peso de 
1/16 [vease (15.2-4a)]. Esto significa que el menor incremento de V a es una dieciseis-ava 
parte de la tension de referenda V R . Para fines explicativos supongamos que V R = 16 V y 
R f = 3 R. Como el LSB tiene un peso de 1/16, un cambio de una unidad dara por 




—Ill 
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Figura 15.2-3. Escalera R-2R: {a) circuito con LSB ~ !;(/?) primera conversion Thevenin; («•) 
segunda conversion; (</) tercera conversion; (e) circuito con MSB = 1. 


resultado una variation de l V en la salida y vemos que la salida varia en escalones de 1 V 
por cada unidad que cambie el valor de la entrada de palabra digital. Si los conmutadores 
se conectan a un contador de 4 bits que cuente desde 0 hasta 1 5 (0000 a 1111), la salida del 
convertidor tendria la forma de onda en escalera representada en la Figura 15.2-4. El 
menor incremento de tension en este ejemplo es l V, que es la resolucion de tension del 
convertidor. El porcentuje de resolucion es (1/16)( 100) — 6,25 por 100. Si no es suficiente 
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Salida analogica K 0 , V 



Flgura 15.2-4. Salida de convertidor D/A de 4 bits con V R = 16 V cuando esta coneetado a un 

contador de 4 bits. 


esta resolucion, deberemos utilizar un convertidor con mas bits en la palabra de entrada. 
Por ejemplo, el LSB para un convertidor de 10 bits tiene un peso de 1/1024, y el porcentaje 
de resolucion sera (1/1024)( 100) ^ 0,1 por 100. Si este convertidor tiene V R = 16 V, la 
resolucion de tension es aproximadamente 16 mV. 

Otra especificacion de los convertidores D/A es la precision de conversion , que depende 
de la diferencia entre la tension real de salida analogica y la salida teorica. Esta es una 
funcion de la exactitud de las resistencias de precision utilizadas en la red en escalera y la 
precision de la fuente de tension de referenda. En la practica, un convertidor debe tener 
una precision mayor de LSB para que la precision y la resolucion sean compatibles. 


15.2-3. Conmutatiores utilfzados en los convertidores D/A 

Los interruptores utilizados en los convertidores D/A se construyen empleando BJT o 
FET y, en general, se clasifican en dos categorias: excitados por tension o excitados por 
corriente. El convertidor excitado por tension utiliza BJT o FET conmutando de conduc¬ 
tion a corte. Estos circuitos se utilizan en aplicaciones de relativamente baja velocidad y 
baja resolucion a causa de las inherentes inexactitudes del sistema y de la velocidad 
relativamente baja obtenida cuando conmuta un FET o un BJT. En el convertidor 
excitado por corriente la conmutacion se efectua utilizando conmutadores de corriente 
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ECL, que no se saturan pero son excitados desde la region activa hasta el corte. Este tipo 
de convertidor es capaz de funcionar mucho mas rapidamente que el tipo excitado por 
tension. 

Convertidor excitado por tension. La Figura 15.2-5 es el circuito de un convertidor D/A 
basico de 4 bits en que se utilizan interruptores inversores FET. Funciona como sigue. 
Como cada interrupter FET se cierra cuando_el control de entrada esta en nivel alto (1 
logico), cada entrada es conectada a la salida Q correspondiente del registro que retiene la 
palabra de entrada A 3 A 2 A 1 A 0 . Esto esta indicado en el diagrama por la designation de 
las puertas de entrada: 2 17 , 2 1 ", 2 1 y 2 s , Consideremos que la serial 2} A l es baja. Entonces el 
interruptor S { estara en corte y la rama de la red en escalera 2 R estara conectada a la 
tension de referenda V R a traves de la resistencia de drenaje R d . S[ R d < 2R , el circuito 
resultante es identico al representado en la Figura 15,2-2. Cuando A 1 esta en nivel alto, el 
interruptor S 1 esta cerrado y la rama de escalera 2 R esta conectada a masa a traves del 
FET. La tension V R o potencial de masa esta pues aplicada a cada rama de la red en 
escalera, por lo que el convertidor esta clasiflcado como excitado por tension . 

La precision de este circuito esta limitada por la tolerancia de las resistencias, la 
precision y estabilidad de la fuente de alimentation, la diferencia en las impedancias de los 
interruptores individuates y la razon de R d a 2 R. Puede ser mejorada por varios medios, 
pero, a causa de sus limitaciones inherentes, este circuito no se emplea para convertidores 
de altas prestaciones. 


(LSB) (MSB) 

2 ° V ? 2 s 



Figura 15.2-5. Convertidor D/A con interruptores inversores FET. 
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Convertidor excitado por corriente. Muchos de los problemas que plantea el convertidor 
excitado por tension pueden ser solventados utilizando un metodo en el cual las corrientes 
se conmutan de modo que entran y salen de la red en escalera. La escalera excitada por 
tension de la Figura \52-2a es convertida en excitada por corriente sustituyendo primero 
la fuente de tension V R por fuentes individuates de tension V R en serie con cada una de las 
resistencias de las ramificaciones o brazos de valor 2R. Estos circuitos Thevenin son 
reemplazados por circuitos Norton equivalentes que consisten en fuentes de corriente 
/ = V r /2R en paralelo con resistencias de valor 2R, como muestra la Figura 15.2-6 a. En el 
circuito convertidor de la Figura 15.2-66 cada interruptor esta conectado a una resistencia 
de valor 27?/3 en vez de a masa. Esto se hace asi para que la corriente / fluya a traves de la 
misma resistencia en cualquier position del interruptor. [El lector puede comprobar 
(Prob. 15.2-13) que la resistencia vista en el otro terminal del interruptor es efectivamente 
i?||2.K = 2Rjy\. El circuito de la Figura 15.2-66 es exactamente equivalente al de la Figura 

15.2- 2 si 2RI = V R . 

Las combinaciones de interruptores y fuente de corriente representadas en la Figura 

15.2- 6 pueden ser realizadas utilizando el circuito amplificador diferencial del ECL estandar 
(Sec. 12.4). Tal circuito para conversion de 4 bits esta en la Figura 15.2-7. En el se utiliza 
una red escalonada de resistencias encapsulada (Fig. 15.2-26), un circuito con cuatro 
interruptores ECL, una fuente especial de alimentation y un operacional. El circuito 
funciona como sigue. Por estar disenado para ello, se le utiliza en un sistema ECL en que 
el 1 logico tiene un nivel aproximado de —0,8 V y el nivel del 0 logico es aproximadamente 

— 1,6 V. La tension en la base del transistor de la derecha de cada par se ajusta para 
aproximadamente la media aritmetica de estos dos valores por referencia a la fuente de 
polarizacion, es decir, a aproximadamente — 1,2 V. En este circuito de polarization vemos que 

V B = V eb (T 8 ) + V D1 + V D2 + F z - V EE (15.2-5) 

Suponiendo que las tensiones en todas las uniones pn dan las mismas caidas, se tendra 

V b =V d +V z - V ee (15.2-6) 

donde V D = V Dl = V D2 = V BE (T B ). Si se elige V z = 6.2* entonces — V EE ~ —1,2 - 0,8 - 

- 6,2 = -8,2 V. 

Consideremos ahora cualquier interruptor, por ejemplo S 0 . Cuando A 0 esta en 0 logico 
(— 1,6 V) el transistor de la izquierda estara en corte, el de la derecha estara en conduccion 
y la corriente sera tomada del nudo 0 de la red. La intensidad de la corriente es [vease 
(15.2-6)] 


J Vr. (y» - Vbe) - (-Vee) ^ (15 2 7) 

R e R e R e 

Asi / es una constante independiente de V R o de V EE . 

Cuando A 0 conmuta a 1 logico ( — 0,8 V), el transistor de la izquierda estara en corte y 
el de la derecha estara en conduccion, no absorbiendo corriente de la red. De lo anterior se 


Cuando V z — 6,2 V, el coeficiente de temperatura del diodo Zener es aproximadamente 0 (vease Sec. 1.10). 
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Figura 15.2-6. Convertidor D A basico excitado por corriente: {a) conversion tension-corriente: 

[b) circuito. 
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infiere que la action de conmutacion es virtualmente la misma que la del circuito de la 
Figura 15.2-6. Los interruptores del tipo ECL funcionan a alta velocidad con un alto 
grado de independencia de la temperatura 1 y alta precision. 

La tension de referencia V R en el circuito de la Figura 15.2-7 esta incluida en el caso en 
que se requiere operation bipolar o generalmente offset de salida . 

Offset de salida. En el circuito de la Figura 15.2-2 sea 16 V la tension de referencia y la 
resistencia de realimentacion R f = 48 R. Entonces, cuando la entrada es 0000, la salida es 
0 V; cuando la entrada es 1111, la salida es —15 V [vease (15.2-46)] y hay un escalon de 
1 V como valor binario de los cambios de entrada. Lo importante aqui es observar que el 
margen de la tension de salida se extiende de 0 a — 15 V. En este caso se dice que la salida 
es unipolar porque siempre es negativa (podria ser siempre positiva). En algunos casos se 
puede cambiar la excursion de salida (offset) para que esta sea bipolar, es decir, que las 
tensiones varien de negativas a positivas. En la Figura 15.2-2 si se hubiese elegido V R = 
8 V y en vez de conectar a masa los otros terminales de los interruptores, se hubiesen 
conectado a —8 V, la tension de salida hubiese sido bipolar. La correspondencia entre la 
tension analogica y el valor binario de entrada digital se puede cambiar como se desee 
ajustando el offset. Tambien es posible modificar el circuito para que se puedan convertir 
los numeros negativos a la forma de complemento a dos; esto se considerara en los 
problemas. 

En la Figura 15.2-7 se obtiene funcionamiento bipolar utilizando el valor positivo de 
V R . En el Problema 15.2-15 se ve que si V R ^ 0, la salida es unipolar y siempre positiva. Si 
V R > 0, la salida es bipolar. 

15.2-4. Especlficaclones de los fabrleamtes 

Los parametros importantes, resolution y precision , se han estudiado en la Section 15.2-2. 
A continuation se indican algunas especificaciones adicionales. 

Linealidad. En la Figura 15.2-4 las tensiones analogicas reales de salida del convertidor 
D/A para una entrada dada no coinciden exactamente con los escalones a causa de las 
inexactitudes de las resistencias, etc. La linealidad es una especificacion de la maxima 
desviacion de la salida con respecto a la linea recta que se extiende en todo el margen. 
Puede expresase como porcentaje de la tension total de la escala o como fraction de la 
tension equivalente del LSB y debe ser menor que ^LSB. 

Tiempo de establecimiento. Es el tiempo transcurrido entre la aplicacion de un impulso 
ideal de entrada y el instante en que la tension de salida se ha estabilizado o aproximado a 
su valor final dentro de un limite especificado de precision. Normalmente la especificacion 
del tiempo de establecimiento indica el tiempo que transcurre, despues de aplicarse el 
impulso de entrada, para que la salida alcance su valor final dentro de ^LSB. 

Sensibilidad a la temperatura. Para una entrada digital fija, la salida analogica varia con 
la temperatura ya que las fuentes de tension de referencia y las resistencias son sensibles a 
la temperatura. La sensibilidad a la temperatura de la tension de offset y de la corriente de 
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polarization del operational afectan tambien a la tension de salida. Las sensibilidades 
tipicas estan comprendidas entre los limites de ±50 y ± 1,5 ppm/°C* en los convertidores 
de alta calidad. 


15.3. CONVERTIDORES ANALOGICO-OIGITALES 

En muchas aplicaciones es necesario convertir una serial analogica a digital, adecuada 
para su procesado por un sistema digital. Hay varios metodos para este tipo de conversion. 
En esta section estudiaremos dos tecnicas habituales. 

En todos los convertidores A/D hay inherente un error de cuantificacion . Para explicarlo 
consideremos el diagrama de bloques y grafica de la Figura 15.3-1. El diagrama de 
la Figura 15.3-la muestra un convertidor A/D de 4 bits que tiene una resolution de 
(1 cambio)/(100 mV). La Figura 15.3-16 muestra la entrada analogica y la salida digital 
que resulta para los diferentes alcances de la entrada. Vemos, por ejemplo, que todas las 
tensiones analogicas .comprendidas entre 50 y 150 mV producen la misma salida digital; 
0001; entre 150 y 250 mV la salida es 0010, etc. Asi, tenemos un cambio en la salida por 


Entrada analogica 
o- 


Convertidor 

A/D 

Resolution 
100 mV 


Salida digital 
o ^ 3 (2 3 ) 

O H 22 ) 

O <4,(2') 

A 0 (2°) 


(a) 


Entrada 



Figura 15.3-1. Convertidores A/D: (a) simbolo; (6) error de cuantificacion. 


ppm es la abreviatura de partes por millon . 
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cada 100 mV en la entrada. Ahora, si la salida digital 0011 es la entrada a otro convertidor 
D/A, la salida de este dara el valor analogico de 300 mV. Sin embargo, sabemos que la 
tension analogica original de entrada estaba comprendida entre 250 y 350 mV. Asi pues, 
en este caso, el error de cuantificacion puede ser especificado como ±50 mV, que 
es ±^LSB. Este es un resultado ideal. En la practica el error podria ser algo mayor que 
±iLSB a causa de las inexactitudes inherentes a las tensiones de referencia, etc. 


15.3-1. Comparadores analdgicos 

Todas las tecnicas empleadas para convertir tensiones analogicas en secuencias digitales 
requieren el uso de un comparador analogico. En la Figura 15.3-2 a esta representado el 
simbolo logico de un comparador analogico. Las entradas son dos tensiones analogicas V a 
y V b y la salida es una tension binaria. El circuito compara las dos entradas, por lo que si 




Figura 15.3-2. Comparador analogico: (a) simbolo; (6) esquema. 
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V a > V b , la salida es una senal de nivel alto (1 logico). Por otra parte, si V a < V bi la salida 
es una senal de nivel bajo (0 logico). Asi 


F - - s 8n(F. - V.) - {J \ \ \ (15.3-1) 

La Figura 15.3-2 b muestra un comparador analogico que se compone de un operacional, 
el cual a su vez comprende dos amplificadores diferenciales en cascada seguidos de una 
puerta logica. Si las tensiones de salida del comparador estan destinadas a la tecnologia 
TTL, la puerta logica suele ser una NO-Y TTL, conectada como inversor; si se desean 
niveles de salida ECL, se utiliza una puerta NO-O ECL. 


15.3-2. Convertidor A/D controlado por contador 

Uno de los metodos mas sencillos de conversion A/D es el representado en la Figura 
15.3-3. Utiliza tres elementos principales: un contador, un convertidor D/A y un compara¬ 
dor analogico. Por simplicidad, la mayoria de los circuitos logicos de control se han 
omitido en el diagrama. 

El convertidor funciona como sigue. En el comienzo de un ciclo el contador esta 
puesto a cero (reset). Esto produce una tension de salida V b = 0 que es aplicada a una de 
las entradas del comparador. La entrada analogica pasa a traves de un circuito de 
muestreo y retencion (Sec. 15.1) cuya salida V a es aplicada a la otra entrada del comparador. 
En tanto que la serial analogica V a sea mayor que V b , la salida del comparador sera 1 y la 
puerta Y estara habilitada, permitiendo que entren en el contador los impulsos de reloj. 



analogica 


Figura 15.5-3. Convertidor A/D controlado por contador. 
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El contador contara entonces hacia arriba o en sentido ascendcnte partiendo de cero. Con 
cada cambio la salida del D/A V b aumentara un paso o escalon, como muestra la Figura 
15.3-4. Esta cuenta continuara hasta que la forma de onda en escalera supere el valor de la 
serial analogica V a . En este instante se anulara la salida del comparador, inhibiendo la 
puerta Y y, por consiguiente, parando el contador. La salida se leera en los terminales de 
salida del contador. En la Figura 15.3-4 la salida sera 0101, correspondiente a 5 V. 

Este tipo de contador es relativamente lento, ya que pueden ser necesarios para la 
conversion muchos periodos de reloj, tantos como 2 N — 1 (15 para un convertidor de 4 
bits). El convertidor que describiremos en la section siguiente es mucho mas rapido. Se 
puede reducir el tiempo de conversion si se utiliza un contador reversible y se modifica el 
convertidor para que cuente en sentido ascendente cuando V b < V a y cuente en sentido 
descedente cuando V b > V a . En este caso el comparador activa el control de modo del 
contador. 

En la realization del circuito real de este convertidor se necesita una logica adicional 
para controlar el tiempo de retencion del circuito de muestreo y retencion y proporcionar 
la sincronizacion de las senales de reloj, reset y retencion. 


15.5-3. convertidor d/a de aproximaciones sucesivas 


En el convertidor controlado por contador, la serial analogica es comparada primero con 
0 V, luego con 1 V, 2 V, etc., hasta que se halla la tension desconocida. Este es un proceso 
lento, pero se puede acelerar considerablemente efectuando las comparaciones de la 
manera siguiente. Supongamos que deseemos hallar un valor entero de una tension de la 
cual sabemos que esta comprendida entre 0 y 16 V. Comenzamos haciendo al comparador 
la pregunta: ^es 8 V o mayor la tension desconocida? Si la contestation es afirmativa, 
sabemos que la tension desconocida esta entre 8 y 16 V; si no lo es, esta entre 0 y 8 V. 
Supongamos que la respuesta es si. A continuation comparamos la tension desconocida 
con 12 V y hacemos al comparador la pregunta: ^es mayor que 12 V la tension desconocida? 
Si lo es, la tension desconocida esta entre 12 y 16 V; si no lo es, esta entre 8 y 


Voltios 


6 
5 

4 L 


3 
2 L 


El contador se para en 0101 


1 


t 


Figura 15.3-4. Formas de onda en el 
convertidor A/D controlado por contador. 
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Tabla 15.3-1. Pasos de aproximaciones sucesivas cuando V a = 10 V 


./.Piso-’ ” 

Comparatidn 

Respaesta 


1 

iK > 8? 

Si 

1 MSB 

2 

iK > 12? 

No 

0 

3 

iK > 10? 

Si 

1 

4 

iK > 11? 

No 

0 LSB 


12 V. Continuamos acortando el intervalo de esta manera y llegamos rapidamente a la 
solution correcta. Podemos tener una idea del numero de pasos necesarios suponiendo 
que la tension desconocida es V a = 10 V. Entonces el proceso que acabamos de describir 
se puede resumir en la Tabla 15.3-1. La respuesta digital es 1010, que es la notation 
binaria de 10 y asi habremos llegado a la solution en cuatro comparaciones solamente. Se 
demuestra facilmente que, en general, una conversion de N bits requerira N comparaciones. 
Este numero es considerablemente menor que el 2 N requerido por el convertidor controlado 
por contador. 

La Figura 15.3-5 es el diagrama de bloques simplificado de un convertidor D/A de 4 
bits por aproximaciones sucesivas. El convertidor trabaja reduciendo sucesivamente a la 
mitad el margen de tension en que el comparador ha situado la tension analogica que se 
esta convirtiendo. Sus componentes principales son el registro de 4 bits, que tiene capacidad 
de set y reset independientes para cada paso, el convertidor D/A de 4 bits y el comparador 
analogico. Para sincronizar la operation con el reloj. del sistema se requieren el contador 
en anillo y la logica de control. El contador en anillo (Sec. 14.2) da formas de onda de 
temporizacion para controlar el funcionamiento del convertidor. 

Por simplicidad, asumimos una entrada unipolar de 0 a 15 V, siendo la salida el 
equivalente binario de la tension de entrada. Tambien suponemos que esta temporizado el 
ciclo de retention del circuito de muestreo y retention por lo que V a es constante en el 
ciclo de conversion. 

Los pasos del ciclo de conversion son, pues, los siguientes; cada paso ocupa un periodo 
de reloj: 

1. La unidad D/A, el registro de 4 bits y el contador en anillo son puestos a 0 (reset) 
por el primer impulso del contador en anillo, por lo que en el convertidor D/A el 
bit MSB es A 3 = 1 y todos los demas son 0. Asi, la salida V b del D/A es 8 V. Esta 
es comparada con V a y si V a > V b (V a ^ 8 V), el biestable MSB que hay en el 
registro se queda en 1; de otra manera es puesto a 0. 

2. El segundo impulso del contador en anillo hace que sea A 2 = 1, permaneciendo 
A 1 y Aq en 0, y siendo A 3 0 6 1, segun sea el resultado del paso 1. Si A 3 = 1, 
entonces V b = 12 V; si A 3 = 0, entonces V b = 4 V. Supongamos V b = 12 V. Esta 
es comparada con V a y si V a > 12 V, entonces se queda en 1 el biestable A 2 del 
registro. De otra manera, se pone a 0. 

3. Lo mismo que el paso 2, pero el biestable A x es puesto a 0 o se queda en 1; los 
biestables A 2 y A 3 retienen sus estados del paso 2. 

4. Lo mismo que el paso 3, pero ahora se utiliza el biestable A 0 , y los A l9 A 2 y A 3 
retienen sus estados del paso 3. Ahora aparece el numero deseado en el contador y 
se lee. La Tabla 15.3-2 muestra el proceso para V a = 10 V. 
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Figura 15.3-5. Convertidor A/D de aproximaciones sucesivas. 


TabBa 15,3-2. Aproximaciones sucesivas cuando V a = 10 V 


Paso 

■KM 

~ ^ 'ip-*' 

-i vV 'v< 

®:5:’ :!«! 


1 

8 

iK > 8 V? 

Si 

1000 

2 

12 

iK > 12 V? 

No 

1100 

3 

10 

iK > 10 v? 

Si 

1010 

4 

11 

iK 2 1 1 V? 

No 

1011 


10 

Salida leida 


1010 


Se ve que la conversion real se hace en cuatro periodos de reloj. Asi, por ejemplo, un 
convertidor de 10 bits con un reloj de 10 MHz tendra un tiempo de conversion de 
aproximadamente 10 x 10“ 7 = 1 /*s. 
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15.3-4, convertidores A/D “flash* 


Un convertidor A/D «llash» es aquel en el que la conversion de una serial analogies a 
una digital de N bits ocurre en paralelo en vez de secuencialmente. Como resultado el 
proceso se realiza muy rapido, en un instantc. De esta forma los convertidores A/D 
pueden realizar actualmente la conversion dc una senal analogies a una digital de 8 bits 
en menos de 1 ns. El convertidor A/D de Le Croy opera a 1,3 gigamuestras por segundo 
y el chip convertidor A/D de Sony opera a 300 megamuestras por segundo, siendo cada 
muestra convertida en una palabra dc 8 bits. Hace diez afios TR producia un circuito 
convertidor A/D de 30 megamuestras por segundo, lo que era en aquel momento, el 
estado del arte. En una decada la velocidad del convertidor «11 ash» ha aumentado cn un 
orden de magnitud. 

En la Figura 15.3-6 se puede ver un convertidor «flash» dc 3 bits que emplca siete 
comparadores y registros y su logics asociada. El convertidor «flash» dc 8 bits cm plea 
2 8 — 1 = 255 comparadores y registros y una cantidad mayor dc puertas logicas. 
Empleando tccnologia de muy alta escala de integration (VLSI) y de alta velocidad 
(VHSIC) sc ha conscguido fabricar estos rapidos dispositivos con un pcqucfio numero de 
circuitos integrados. 

Para explicar el funcionamiento de estos convertidores se va a hacer refcrencia a partir 
de ahora al convertidor dc 3 bits de la Figura 15.3-6. Se ha escogido este convertidor por 
simplicidad. 

El circuito emplea un divisor resistivo que proporciona difcrenles lensiones dc 
referencia a los comparadores C v a C 7 . La senal analogica de entrada esta tambien 
disponible a la entrada de cada comparador. En cste circuito V a esta comprendida entre 
— VJ 14 V y 15F 0 /14 V. Si V a esta dentro dc estos limites, por cjemplo, con un valor 
intermedio entre 5V 0 /\4 V y 1VJ\4 V, los comparadores C\, C 2 y C 3 tendran en su sali- 
da una tension que represents un nivel logico 0, mientras que los comparadores C 4 a C 7 
generaran en su salida una tension que representa el nivel logico J. La tabla de verdad dc 
la Figura 15.3-7 representa todas las posibilidades para V a . Es facil deducir de esta tabla 
de verdad: 


1. MSB = C 4 

2. Segundo bit = C 2 C 3 C 4 C 5 C 6 C 7 + C 4 C 6 

= C 2 C 3 C^CJ0 7 3 " ^ 4^6 

= (C 2 C 3 C 5 C 6 C 7 )(~ 6 ) 


3 . LSM — (C l C 2 C 3 C 4 C ^ C 2 C 3 C 4 C$C ( 3 C 1 )(C 2 C 3 C 4 C 5 C 7 \C X C 2 C 3 C 4 C 5 C 6 C 7 ) 


Como se puede ver en la Figura 15.3-6 cstas funciones logicas se han realizado empleando 
circuitos digitales de muy alta velocidad. 

En el convertidor «flahs» de 3 bits se puede ver que el error que se comete cs + VJ 14. 
Para reducir este error, en la practica se emplean convertidores de 8 bits, cn los que se 
puede demostrar que el error queda limitado a + VJ 510. 
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’Jensiosi analogica de entrada 

Salida de los coraparadores 


Salida logics 




| 

m 

Q| 

B 

B 

B 

Bi 

MSB 

r Segundo bit 

: • tm 

. 

- VJU 

n/14 


B 

B 

B 

B 

B 

m 

1 

1 

1 

vj 14 

3K 0 /14 

0 

1 

l 

l 

l 

l 

1 

1 

1 

0 

3R./14 

1 5K„/14 

0 

o 

l 

l 

l 

l 

1 

1 

0 

1 1 

5K„/14 

IVJiA 

0 

0 

0 

l 

l 

l 

1 

1 



7K„/14 

9VJ\A 

0 

0 


0 

l 

l 

1 

0 

1 

1 

9K„/14 

IIVJ14 

0 



0 


l 

1 


1 


WVJU 

13 K 0 /14 

0 

0 

0 

0 

0 

0 

1 


0 

1 

13K 0 /14 

15^/14 

0 

0 

B 

0 

0 

0 

0 

0 

0 



Figura 15.3-7. Tabla de verdad. 


15.3-5. ispeeificaciones d© los fabricantes 

A continuation se da una lista de algunas de las especificaciones de los fabricantes. 

1. Serial de entrada . Esta es el maximo margen de tension de entrada analogica 
permisible y puede ser unipolar, es decir, 0 a 10 V, o bipolar, es decir, ±5 V, 
± 10 V, etc. 

2. Tiempo de conversion. Depende del tipo de convertidor. Los convertidores ultrarra- 
pidos en paralelo tienen tiempo de conversion comprendidos entre 10 y 60 ns; los 
convertidores de aproximaciones sucesivas varian de 1 a 100 ps. 

3. Formato de salida. Existe una diversidad de formatos, incluyendo el binario unipolar, 
binario offset, complemento a uno y complemento a dos y varios codigos estandar. 
Los circuitos de salida suelen estar disenados para acoplarlos directamente a TTL, 
ECL o CMOS. 

4. Precision. La precision incluye errores provenientes de las partes analogica y 
digital del sistema. El error digital es debido a la cuantificacion explicada en la 
Section 15.3 y el error de cuantificacion resultante es usualmente ±^LSB. La 
principal fuente de error analogico es el comparador. Otras fuentes son la tension 
de alimentation, las resistencias en escalera, etc. La precision necesaria y el numero 
de bits deben ser compatibles. Por ejemplo, consideremos un convertidor de 10 bits 
con un margen de entrada analogica de 0 a +10 V. El error de cuantificacion es 
(i 10 ) x 10 V « 10 mV. Si suponemos que el error analogico es aproximadamente 
igual a 10 mV, el error total es 20 mV referido a la entrada. En este caso, el sistema 
funciona como un convertidor A/D de 9 bits que esta exento de error analogico, ya 
que un convertidor de 9 bits tiene un error de cuantificacion de (^ 9 ) x 10 V « 20 mV. 


15 A CIRCUITOS DE TEMPORIZACION 

En muchos de los circuitos previamente descritos son necesarios trenes de impulsos de 
reloj para sincronizar las operaciones de todo el sistema. Los trenes de impulsos se 
generan mediante circuitos de temporizacion llamados multivibr adores as tables. A veces se 
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nccesita un solo impulso dc una longitud dcterminada. Tales impulsos son generados por 
multivihrculores monoesiethics. Estos dos circuitos de temporizacion seran descrilos en esta 
seccion. 


1 . 


Ed multivihraclor monocstahlc es basieamente un bicstable quo licne un solo estado establc. 
Puede ser construido utilizando puertas NO-O, eomo mucstra la Figura \5A-\a. Este 
eircuilo puede ser eomparado con el bicstable de puerta NO-O representado cn la Figura 
I 3.1-1 y puede ser construido lacilmentc utilizando puertas CMOS o ECL. La operacion 



Figura 15.4-1. Multivibradores monoestables: 0) construido utilizando puertas NO-O; {/?) formas 

de onda. 
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dc un multivibrador monoestable CMOS sc puedc cxplicar utilizando las formas dc onda 
de la Figura 15.4-]/?. Enel Problema 15.4-2 se hace un cstudio euantitativo del multivibra¬ 
dor monoestablc ECL. 

Inicialmentc V o2 es baja debido a V R , por lo que V n] os alta. Para iniciar cl trabajo 
monoestablc sc aplica un impulso V n . Como la entrada a la puerta cs ahora alta, la 
salida V 0] se convcrtira cn baja despucs del retardo dc propagation i pd . Pucsto que la 
tension cn los lerminales del condensador C no puede cambiar instantancamcntc, la 
entrada V i2 a la puerta 0' 2 cae instantancamcntc. Dcspucs dc un retardo t pd , la salida V til 
dc G 2 aumenta, manteniendo, por tanto, la salida de G : baja, incluso despues dc que la 
entrada V n ha vuclto al cstado 0. Por las formas dc onda vemos que la minima anehura 
del impulso de entrada W es 

W mw > 2 i pd (15.4-1) 

A medida que aumenta cl tiempo, cl condensador C sc carga haeia V H . Cuando Csc ha 
cargado hasta cl punto en que V i2 cs igual a la tension umbral V t dc 0' 2 , 0' 2 conmuta a 
conduction y V tt2 disminuye (despues de un retardo t pd ) poniendo cn cortc a C, Dcspucs 
de un retardo adicional l pd , V til vuelvc a ser alta. Instantancamcntc, V i2 tiende a scr alta y 
el condensador C se descarga hasta que alcanza su cstado cstacionario. 

Ahora cl circuito se manticnc cn ese cstado eon V o2 = 0 V hasta que llega cl siguicnlc 
impulso de entrada. En el Problema 15.4-1 sc dcmucstra que la duracion del impulso T es 

T = RC In--—-- (15.4-2) 

V u - V f 

Para que cl funcionamicnto monoestablc sea corrccto, V u2 debe mantenerse alta dcspucs 
de que V n ha pasado a baja. Dc csta mancra la puerta O', no rcspondcra cuando V (l2 sea 
baja. Asi, la maxima anehura del impulso dc entrada cs 

W<„:, < T + 2 t pd (15.4-3) 

Por otra parte, no se debe permitir que llegue el impulso de entrada siguienle hasta que sc 
alcance el cstado estacionario. Si suponemos que csto ocurre dcspucs dc un tiempo igual a 
IRC, tendremos 

T p > T + 3 t pd + 3 RC 0 5.4-4) 

15.4-2. Multivibrador astable 

El multivibrador astable que sc utiliza para gcncrar un tren de impulsos dc rcloj cs 
basicamente un bicstablc sin cstados cstablcs. La Figura I 5.4- 2a rcpresenla un multivibrador 
astable formado con puertas NO-O. Las formas dc onda de la Figura 15.4-2/? son para 
CMOS, pero tambien sc pueden cmplcar puertas ECL (vease Prob. 15.4-5). 
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(a) ( b ) 

Figure 15.4-2. Multivibrador astable: (<3) construido utilizando puertas NO-O; (b) formas de onda. 

El funcionamiento del reloj se explica mas facilmente partiendo de la tension V ol que 
sube desde 0 V hasta V ss - Despues de un retardo t pd , V o2 disminuye y V il cae instantanea- 
mente a V ss . En este punto, V 0l = E S5 . Supongamos que V n estaba inicialmente en la 
tension umbral por lo que despues de haber disminuido en la cantidad Yss, Ki = K ~ 
V ss . Seguidamente, se comprueba que esto es lo que ocurre. Ahora el condensador se carga 
para hacer que V n ~ K ss por lo que la corriente en R se anula. La ecuacion de carga es 
(vease Prob. 15.4-6) 


Vn = (K - F ss ) + (2F SS - KX1 - e "' /RC ) (15.4-5) 


El ciclo de carga termina cuando V n = V n es decir, despues de un tiempo 


a 


RC In 


2V„ 



(15.4-6) 


En este instante. la puerta G 1 pasa a conduccion y al cabo de un tiempo t pd , V 0l disminuye 
hasta 0 V. Despues de un retardo adicional t pd , V o2 aumenta hasta V R . La tension en C 
salta ahora desde V t hasta V, + V ss y, puesto que V ol = 0 V, el condensador se descarga y 
V n disminuye hasta 0 V. La ecuacion de esta descarga es 

Vn = (L ss + V T )e-‘i RC (15.4-7) 

Cuando V il = V v es decir, cuando t = T 2 , donde 


Lee + 

r, = RC In - 


A. 


V, 


(15.4-8) 
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la puerta G 2 pasa a corte y al cabo de un tiempo t pd , V ol sube hasta Despues de un 
retardo t pdi V o2 cae hasta 0 V y V n cae desde V { hasta V t — K ss , lo que verifica nuestro 
supuesto inicial. 

Esta operacion carga-descarga continua indefinidamente y, por tanto, el periodo de 
oscilacion es 


T p = T x + T 2 (15.4-9) 

Observese que T 2 ^ T x y T 2 es igual a T v solamente si 2V t = V ss . 

Es interesante considerar el comportamiento de V n durante el intervalo de tiempo 
2i pd despues de que alcanza el valor umbral. Estas regiones estan marcadas por circulos 
y letras A en la Figura 15.4-2/?. Durante un periodo de tiempo t pd , el umbral V ol no 
cambia por lo que el condensador continua cargandose o descargandose segun el caso. 
Sin embargo, en el intervalo l pd a 2 t pd , V 0l ha cambiado de estado, pero V o2 todavia no lo 
ha hecho. En esta region el condensador invertira su sentido de carga, como muestra la 
figura. 


15.4-3, El temporaador fntegrad© 555 

Existe en el mercado un temporizador de aplicacion general, integrado con una o dos 
unidades contenidas en un solo encapsulado. Este Cl, el temporizador 555, puede ser 
conectado para que funcione como multivibrador monoestable o como astable y para que 
realice muchas otras funciones, algunas de las cuales se estudian en los problemas. 

La Figura 15.4-3# muestra el circuito basico del temporizador 555 y su conexion como 
multivibrador monoestable esta representado en la Figura 15.4-3/?. El temporizador se 
compone de dos comparadores, un biestable RS y un transistor. Cuando esta conectado 
como monoestable, el condensador C d esta inicialmente descargado. La operacion comienza 
cuando se aplica un impulso negativo de disparo. La salida del comparador C 2 pasa ahora 
al nivel alto, poniendo en el estado 1 al biestable RS. La salida Q del biestable pasa al 
nivel bajo, poniendo en corte a T v El condensador C d comienza ahora a cargarse, a traves 
de R d , hacia V cc . Cuando la tension entre los terminates de C d alcanza 2K cc /3, la salida del 
comparador C x pasa a ser alta, restaurando el estado cero (reset) del biestable, por lo que 
Q es alta, poniendo en conduccion a por consiguiente descargando a C d . 

El resultado de la operacion anterior es un impulso negativo de salida cuya duracion 
esta determinada por el tiempo que necesita C d para cargarse desde 0 V hasta 2K cc /3. 
Como la tension a traves del condensador C d es 

V Cd = V cc {\ - e~ l!RdCd ) (15.4-10) 


la anchura del impulso es 


T = RC In 3 = 1,1 RC (15.4-11) 

En los folletos de informacion del fabricante se pueden encontrar muchas otras 
aplicaciones del temporizador 555 4 . En el Apendice C, Figura C4.7, se encontraran las 


CIRCUITOS ELECTRONICOS 


Umbral 



(^) 


Vcc 



Figure 15.4-3. Temporizador 555; (a) diagrama de bloques; (b) temporizador 555 conectado 

como multivibrador moaoestable. 

hojas de caracteristicas que incluyen las instrucciones para la conexion del 555 como 
multivibrador astable. Su funcionamiento como multivibrador astable se analiza en el 
Problema 15.4-11. 
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PROBLEMAS 

15 . 1 - 1 . A proposito del estudio del tiempo de adquisicion , demostrar que se requiere 9 R g C para que 

v 0 no se diferencie en mas de 0,01 por 100 de la entrada. 

15 . 1 - 2. Un circuito de muestreo y retencion tiene un condensador de 50 pF y la corriente de fugas 

en modo retencion es 1 nA. Si el intervalo de retencion es 50 ps y la tension de retencion es 
1 V, hallar el porcentaje de caida. 

15 . 1 - 3. En un circuito dado de muestreo y retencion el condensador es de 100 pF y la resistencia de 

fugas equivalente en el modo de retencion es 15 GO. Calcular el porcentaje de caida si el 
intervalo de retencion es 100 ps. 

15 . 1 - 4. Verificar (15.1-1). 

15 . 1 - 5 . En el circuito de la Figura 15.1-4a, R , = R 2 — 15 kO y el intervalo de muestreo es 50 ns. 

Hallar C para que la salida siga a la entrada con una diferencia que no exceda de 0,1 por 100. 

15 . 1 - 6. En el circuito de la Figura 15.1-4a, C = 500 pF, R l — R 2 = 15 kO y la corriente de 

polarization de entrada del operacional es 300 mA. Calcular el porcentaje de caida si el 
intervalo de retencion es 1 ms y la tension correspondiente es 1 V. 

15 . 2 - 1 . Verificar que la red de resistencias de la Figura 15.2-26 tiene una resistencia de 3 R desde 

cualquiera de los terminales A , B , S 0 , S u S 2 o S 3 estando los terminales restantes conectados 
a masa. 

15 . 2 - 2 . Verificar (15.2-4a). 

15 . 2 - 3. Un convertidor D/A de 6 bits tiene corriente de salida unipolar. Cuando la entrada digital 

es 110100 , la corriente de salida es 5 mA. Hallar la corriente de salida cuando la entrada 
digital es 111100. 

15 . 2 - 4. Un convertidor D/A de 12 bits tiene un escalon de 10 mV. Hallar la tension de salida a 

fondo de escala y el porcentaje de resolucion. 

15 . 2 - 5 . Hallar la resolucion del convertidor D/A del Problema 15.2-3. Expresar la respuesta en 

terminos de corriente y porcentaje. 

15.2- 6. Demostrar que el porcentaje de resolucion se puede expresar por 

^ 

donde N es el numero de bits de entrada. 

En el circuito de la Figura 15.2-1, R 0 = 8 kO, R f = 1 kO y V R = 5 V. Confeccionar una 
tabla que de las tensiones de salida correspondientes a todas las entradas digitales posibles. 

El circuito de la Figura 15.2-1 es modificado para que funcione con 8 bits anadiendo cuatro 
combinaciones de conmutacion por resistencias. La referencia es V R = 10 V, R o = 160 kO y 
R f = 10 kO. Hallar la salida correspondiente a la entrada 11100110. 


15 . 2 - 7 . 

15 . 2 - 8 . 
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15 . 2 - 9 . En el convertidor D/A del Problema 15.2-8 debe cambiarse el escalon a 0,3 V. Determinar 
un nuevo valor para R f . 

15 . 2 - 10 . Un convertidor D/A de 8 bits tiene una salida a fondo de escala de 20 V. Hallar la tension 

de salida cuando la entrada es 11011011. 

15 . 2 - 11 . Un convertidor D/A debe tener una salida a fondo de escala de 10 V y una resolucion 

menor de 40 mV. ^Cuantos bits se requieren? 

15 . 2 - 12 . Un convertidor D/A de 8 bits tiene una precision del 0,2 por 100 a fondo de escala y su 

salida a fondo de escala es 10 mA. ^Cual es el maximo error posible? Si esta incluido un 
error de resolucion ^estaria dentro del margen especificado de precision una salida de 10 juA 
para entrada cero? 

15 . 2 - 13 . En el circuito de la Figura 15.2-6/? demostrar que la resistencia vista en cualquier terminal 

del conmutador es 2R/3. 

15 . 2 - 14 . En la Figura 15.2-7 hallar la tension base-emisor del transistor en estado de corte en 

cualquier par de transistores. 

15 . 2 - 15 . En la Figura 15.2-7, demostrar que si V R ^ 0 la salida es unipolar y siempre positiva, 

mientras que si V R > 0 la salida es bipolar. 

15.2- 16. Se debe modificar un convertidor D/A de 3 bits para que acepte numeros desde —4 hasta 

+ 3, estando los numeros negativos en la forma de complemento a dos. La salida analogica 
debe variar desde 0 V hasta +7 V, como se muestra en la tabla. Esto se puede hacer 
aplicando la entrada digital al convertidor D/A con el MSB complementado de manera que 
la entrada digital 100 produzca 0 V de salida como en la tabla. Indicar como se puede 
modificar el convertidor de la Figura 15.2-1 para que realice esta translation. 


Valor decimal d«^ jBf 
entrada , 

ados 

“ 7 * 


+ 3 

Oil 

111 

7 

+ 2 

010 

110 

6 

+ 1 

001 

101 

5 

0 

000 

100 

4 

-1 

111 

Oil 

3 

-2 

110 

010 

2 

-3 

101 

001 

1 

-4 

100 

000 

0 


15 . 3 - 1 . Un convertidor A/D de 8 bits tiene un margen de entrada a fondo de escala de 10 V. Hallar 

la resolucion y el error de cuantificacion. 

15 . 3 - 2 . Un comparador analogico como el representado en la Figura 15.3-2 tiene una ganancia 

lineal A v = VJ(V a - V b ) = 5000. La salida V Q es +5 6 0 V. Si V a = 3,274 V, <,que valor de 
V b es necesario para que conmuten los estados de la salida? 

15.3- 3. Un convertidor A/D de 8 bits controlado por contador tiene una resolucion de 40 mV y 

una frecuencia de reloj de 2 MHz. Hallar (a) la salida digital si V a = 6 V y (b) el maximo 
tiempo de conversion. 
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15 . 3 - 4. Un cierto convertidor A/D de 12 bits tiene una salida de fondo de escala de 5 V y una 

precision de 0,05 por 100 en el fondo de escala. Hallar el error de cuantificacion y el error 
total posible en voltios. 

15.3- 5. Para el convertidor A/D por aproximaciones sucesivas demostrar que una conversion de N 

bits requerira N comparaciones. 

15 . 3 - 6. Un convertidor A/D de 6 bits por aproximaciones sucesivas tiene una resolution de 0,05 V 

por paso. Si la entrada analogica es 2,2 V, construir una tabla como la 15.3-2 para hallar la 
lectura final del registro. 

15 . 3 - 7. Disenar un convertidor A/D de 3 bits por aproximaciones sucesivas utilizando 3 biestables 

D para el contador de anillo, tres puertas Y de dos entradas para el circuito de control 
logico y tres biestables JK para el registro. Dibujar un diagrama de temporizacion para el 
convertidor en que aparezcan las formas de onda de reloj y del contador de anillo, las 
formas de onda de la salida del registro y las formas de onda de salida del comparador para 
una entrada correspondiente a una salida digital 010. 

15.3- 8. Considerese un convertidor A/D «flash» de 8 bits. Si la tension de alimentation V s es una 

tension continua V Q con un rizado de valor de cresta + A, calcular A para asegurar que el 
error que produce solo afecta al bit LSB. 

15 . 4 - 1. Para el multivibrador monoestable de la Figura 15.4-1 demostrar que la duration del 

impulso viene dada por (15.4-2) suponiendo que el nivel bajo de salida es 0 V. 

15 . 4 - 2. Considerar que el multivibrador monoestable de la Figura 15.4-1 esta construido con 

puertas ECL, para las cuales —1,6 V es el nivel bajo de salida y —0,8 V es el alto. Dibujar 
las formas de onda correspondientes a la Figura 15.4-16. 

15 . 4 - 3. Un multivibrador monoestable esta construido con puertas NO-Y y TTL como muestra la 

Figura PI5.4-3. Para las puertas suponer que Vol = 0 V, V OH = 3,6 V.y V IL = V IH = 1,5 V. 

(а) Dibujar las formas de onda del disparador, V ol , V i2 y V o2 . Hacer constar las suposiciones 
hechas. 

(б) Deducir una ecuacion analoga a (15.4-2) para la anchura del impulso de salida. 

(c) Hallar la minima anchura del impulso de entrada. 



Figura Pi 5.4-3. 

15.4-4. En la Figura 15.4-4 esta representado un multivibrador monoestable construido con 
transistores discretos. En el estado estable, T 2 esta en conduccion (ON) y 7j esta en corte 
(OFF). El corto impulso de disparo o activation pone a 7j en conduccion. 

(а) Describir el funcionamiento del circuito despues de que 7j pasa a conduccion. 

(б) Demostrar que, despues de aplicar el impulso de disparo, la tension en la base de T 2 es 

V n = Vcc + (K - Vcc)*" IR " C 


donde V a = -(V cc - 0,7). 
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(c) Demostrar que la anchura del impulso es el tiempo que requiere T 2 para alcanzar la 
tension de conmutacion a conduction V*i = 0,5 V y 

V nr - v c c 

T = -R^C In -f --££ » 0,7R b2 C 

V o ” V CC 

(i d ) Hallar la anchura del impulso si V cc = 12 V, R bl — 6,8 kQ y C = 0,002 fjF. 


9 

i 



Figura Pi 5.4-4. 


15.4- 5. Dibujar las formas de onda representadas en la Figura 15.4-26 si se utilizan puertas NO-O ECL. 

15.4- 6. Verificar las Ecuaciones (15.4-5) y (15.4-6). 

15.4- 7. La Figura PI5.4-7 representa un multivibrador astable que utiliza transistores discretos. 



Figura Pi5.4-7. 
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(a) Describir su funcionamiento cualitativamente. 

(b) Utilizando las tecnicas del ProbJema 15.4-4, demostrar que 

Toni = 7o FF2 ~ 0>7 R bl C 2 
Toffi = T 0 N2 ~ 0JR hl C l 

(c) Demostrar que la frecuencia de la salida es 




1,4 

^bl^l + R b2^2 


15.4- 8. En el circuito de la Figura P15.4-7, R bl = 10 kQ, C\ = C 2 = 0,01 (x¥ 2 y R bi — 20 kQ. 

Hallar la frecuencia y el ciclo de trabajo* de la salida. Dibujar la forma de onda. 

15.4- 9. La Figura P15.4-9a representa un multivibrador astable construido con un comparador. La 

caracteristica de transferencia del comparador esta en la Figura PI5.4-9/?. 

(a) Describir el funcionamiento del multivibrador cualitativamente, incluyendo la represen¬ 
tation de las formas de onda en la salida y en las entradas del comparador. 

(b) Demostrar que 


T = 2 R f C In 


{Mr 1 ) 


( c) Hallar la frecuencia si R f = 10 kQ, R { = 6,8 kQ, R 2 = 3,3 kQ y C = 0,1 ^F. 


R s 



El termino ciclo de trabajo corresponde a la relation entre el tiempo de nivel alto y el periodo total (N. del T.) 
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15.4- 10. El multivibrador astable de la Figura PI5.4-9 debe generar un tren de impulsos con un 

periodo de 20 y un ciclo de trabajo del 50 por 100. Si = R 2 = 4,7 k£2 y R f = 2 kQ, 
hallar C. 

15.4- 11. La Figura P15.4-11 muestra las conexiones necesarias para que el temporizador 555 actue 

como multivibrador astable. 

(a) Describir su funcionamiento cualitativamente. 

(b) La salida es alta durante un tiempo t x = 0,7 (R A + R B )C y baja durante un tiempo 


t 2 = 0,1R b C 7 por lo que la frecuencia de oscilacion es/ « 1 A/{R a + 2Hallar f y 
el ciclo de trabajo si R A = 1,5 kO, R B = 6,8 kQ y C = 0,01 ^F. 







===^==============^^ CAPITULO = 

VLSI: Fabrication de drcuitos y 
sus efectos sobre prestadones, 

densidad y coste 


INTRODUCCION 



Las propiedades electricas y el modelado de los transistores bipolares han quedado 
cubiertos en el Capitulo 2; su uso en los drcuitos de logica transistor-transistor (TTL) y 
acoplada por emisor (ECL) se ha estudiado en el Capitulo 12. La Figura 16.1 muestra la 
vista de una seccion de un circuito integrado realizado con tecnologia bipolar. Uno de los 
parametros mas criticos que afecta a la velocidad de conmutacion de los transistores 
bipolares integrados es el ancho de la region de base. Este ancho es funcion del proceso de 
«difusion» que sera tratado seguidamente y puede ser controlado durante la fabricadon 
del circuito integrado (Cl). 

La Figura 16.2 muestra una vista simplificada de la seccion de un transistor integrado 
tipo MOS. Las propiedades y los modelos para este transistor se han tratado en el Capi¬ 
tulo 3 y su aplicacion en las puertas logicas se ha mostrado en el Capitulo 12. Es importan- 
te recalcar que el parametro critico en la velocidad de conmutacion del transistor MOS es 
la longitud del canal (L). Este aspecto ha sido desarrollado en el Capitulo 3, Ecuaciones 
(3.2-2a), (3.2-26) y (3.2-2c) que reescribimos aqui: 


Lineal 

Saturacion 


*DS ~ krX?( V GS ~ V Tn) V DS ~~ V Dsl 
'bs = k J v Gs - v tn ) 2 para 

" 2tL 


(16.1a) 

(16.16) 

(16.1c) 


Hay que destacar que k n aparece tanto en las ecuaciones de la corriente en zona lineal 
(16.1a) como en saturacion (16.16) y que L aparece en el denominador de la expresion 
de k n . Por lo tanto, manteniendo constantes las otras variables, cuanto mas pequeiia sea la 
longitud del canal mas rapido sera el dispositive. 
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Contacto 
de puerta 


Contacto 
de drenaje 

da 

Puerta 

Contacto 
de fuente 

SiO, 

Drenaje 


p 

Fuente 

J 

L ■ B * 1 

V_ 

n 


p 




Fipra 16o2. Section transversal de un transistor MOS. 

Como veremos despues la longitud del canal es funcion de los pasos de litografia y 
ataques al material en la fabricacion de circuitos integrados. 

Durante los anos setenta y principios de los ochenta los sistemas digitales de alta 
velocidad se hacian con puertas TTL.o ECL realizadas con transistores bipolares. La 
razon era que las limitaciones de los equipos de litografiado y ataque impedian la 
fabricacion con pequenas longitudes del canal. Las longitudes relativamente altas de los 
canales no permitian a la logica CMOS competir en velocidad con los circuitos TTL y 
ECL cuyas regiones de base se definian muy exactamente mediante el proceso de difusion. 
En la Figura 16.3 aparece un cuadro comparative de las prestaciones de estas dos 
tecnologias (bipolar y CMOS). 

No fue hasta aproximadamente el ano 83 u 84 cuando las lineas de production de 
circuitos integrados fueron capaces de obtener longitudes del canal de 2jx con lo que la 
velocidad de commutation para una puerta de dos entradas con carga unitaria era tipicamente 
de 2 a 4 ns. Con esta velocidad la tecnologia MOS empezaba a competir muy favorablemente 
con la TTL; era mas rapida que la TTL de bajo consumo y disipaba mucha menos potencia. 
Hacia 1986 6 1987 fueron posibles longitudes del canal de 1,25 fim\ esto permitio velocidades 
internas de las puertas de 1 a 2 ns haciendo que la tecnologia MOS fuese competitiva en 
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Circuitos integrados 



NMOS CMOS CMOS/SOS 



ttl ecl 


Menor velocidad 
Mayor velocidad 
Menor area 


Menor consumo 

Figura 16.3* Comparacion entre circuitos in- 
Mayor tamano tegrados (1970-1983). 

Mayor consumo 


' J/ ' ' ' ' • ; 

Numero de puertas 

Velwidad de 

las puertas 

Poteocia cousumida 

ECL 

CMOS 

5000 — 

-> 10 000 

150 ps- 

-► 900 ps 

5 -> 30 W 

(1,25 micras) 

pim 

19 000 — 

- 50 000 

0,7 ns- 

-► 1,5 ns 

l - 3 W 


Figura 'IBA. Comparacion entre los gate-array CMOS y ECL 


velocidad con la ECL. Ademas, como los transistores MOS tienen menor tamano, el 
disenador podia colocar mas puertas en una superficie dada, tal y como se muestra en la 
Figura 16.4. Por estas razones, los conjuntos de puertas (gate-array) CMOS de 1,25 \i con 
20 000 puertas se usaron para construir el supercomputador ETA-10 en 1986. 

Durante la proxima decada se espera que las longitudes del canal continuen dismi- 
nuyendo por lo que la tecnologia CMOS seguira siendo la elegida por los disenadores 
para aplicaciones de alta velocidad y alta densidad de integration. Debido a su bajo 
consumo, especialmente en baja frecuencia, la tecnologia CMOS se muestra como la mejor 
eleccion en aplicaciones con minimo consumo. Por todos estos motivos es de esperar que 
continue siendo la dominante en la segunda mitad de los noventa. 

En lo que resta de este capitulo se describen los conceptos basicos en la fabricacion de 
circuitos integrados. El motivo de tratar estas tecnicas es cuadruple. Primero, los disena¬ 
dores de circuitos integrados de aplicacion especifica (ASIC) deben elegir una metodologia 
de diseno (Capitulo 17); esta eleccion necesita un cuidadoso analisis de costos de desarrollo 
y production para lo que es importante conocer el proceso de fabricacion. Segundo, salvo 
que la compania tenga su propia linea de procesado, habra que elegir una «foundry»* de 
silicio para realizar el diseno; el conocimiento del estado del arte de las tecnicas de 
procesado y los tipos de equipamiento es esencial para evaluar las limitaciones y la 
capacidad de cada fabricante de silicio. Tercero, el diseno del ASIC no puede hacerse sin el 
uso extensivo de software de CAD (diseno asistido por computador) que sera tratado en 
el Capitulo 18; el conocimiento del proceso es muy conveniente para comprender el 
objetivo de los programas contenidos en los paquetes de CAD. Cuarto, la tecnologia 


Industria encargada de la fabricacion de chips. (N. del T.) 
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usada determina los Umites de caracteristicas, densidad y rendimiento que el disenador 
puede esperar para los ASIC. 

Los pasos mas importantes del proceso, que seran tratados a continuation, son los 
siguientes: 

Crecimiento del cristal Adicion de material 

Construction de las mascaras Elimination de material 

Fotolitografia 

Siguiendo estos pasos se discutiran las consideraciones practicas de dispersion del proceso , 
rendimiento del proceso , leyes de escalado y el efecto latch-up. Estos parametros tienen un 
gran impacto en los costes de produccion de ASIC para una aplicacion dada. 


16 . 1 . PREPARACION DE LA OBLEA DE SILICIO 

Los materiales de partida para la fabrication de circuitos integrados son obleas de silicio n 
o p , pulidas, que presentan el aspecto de una galleta de 4 a 6 pulgadas de diametro y unas 
600 micropulgadas de espesor aunque las futuras tendran un diametro de mas de 8 
pulgadas. La Figura 16.1-1 muestra los pasos mas importantes en la produccion de obleas 
de silicio; cada uno de ellos se describira brevemente en esta section. 

Durante la primera etapa, llamada crecimiento de Czochralski , los ingots o boules (cilin- 
dros) de silicio se obtienen por solidification de la fase liquida usando un elemento denomi- 
nado estirador Czochralski L En este equipo se rota y estira una semilla de cristal de silicio 
de un crisol de cuarzo que contiene silicio fundido. Los dos parametros a tener en cuenta en 
este proceso son la velocidad de rotation y la velocidad con la que se extrae la barra. Las 



Grabado 


Pulido 


Figura 16.1-1. Crecimiento y preparacion de obleas. 
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barras asi producidas pueden tener mas de 3 m de longitud y si se varia la velocidad de 
extraction mientras se esta formando la barra se obtienen diferentes diametros. El objetivo 
del segundo paso, conformado, es proporcionar un diametro uniforme usando una muela 
superficial de tipo torno. En el tercer paso, la barra se corta en obleas que despues seran 
tratadas quimicamente para conseguir el espesor deseado y una superficie fibre de dano y 
contamination; fmalmente, se pule la oblea para obtener una superficie suave. 


16.2. FABRICACBON DE MASCARAS 

En el procesado de las obleas es necesario anadir o quitar material pero solo en aquellos 
lugares determinados por un patron; el patron usado se denomina mascara y el proceso de 
transferencia del patron a la oblea, litografia. En esta section se describiran los pasos 
necesarios para fabricar las mascaras mientras que en la siguiente se tratara la litografia. 

La fabrication de circuitos integrados se realiza mediante un procesado por lotes en el 
que se hacen muchos circuitos iguales en una misma oblea, fabricandose varias obleas 
simultaneamente. El numero de obleas procesadas cada vez se denomina tamaho del lote y 
puede variar entre 20 y 200. El numero de integrados por oblea es funcion de su tamano 
(llamado tamaho del dado) y del diametro de la oblea. Como cada dado es cuadrado 
mientras que la oblea es circular, el numero de dados por oblea es el numero de cuadrados 
de un determinado tamano que pueden caber en un circulo. Este numero puede calcularse 
mediante la siguiente ecuacion: 

nr 2 D 

Numero de dados =-1,77 (16.2-1) 

A Ja 


donde D 
A 
r 


diametro de la oblea 
area del dado 
radio de la oblea 


EJEMPLO 16.2-1 


Para un tamano de dado de 250 x 250 milipulgadas, calcular el numero de dados 
en un lote de 50 obleas de 6 pulgadas. 


Solucion 


D = 6 in 

A = 0,25 x 0,25 = 0,0625 in 2 
r — 3 in 


Numero de dados/oblea = 


*(3) 2 


1,77(6) 


0,0625 n /0^0625 

= 452 - 43 = 409 

Numero de dados/lote = 50 x 409 = 20,450 
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Figura 16.2-1. (a) Mascara completa de una oblea: Mascara x 1 con patron de dado repetido en 
cada position. ( b ) Mascara de dado individual conteniendo solo una copia del dado amplificado 

x 5 6 x 10. 


Cinta PG Cinta PG 



( fl ) (b) 

Figura 16.2-2. Fabricacion de mascaras: (a) litografia de proyeccion optica de la oblea completa; 

(b) litografia directa sobre la oblea (DEW). 

Dependiendo del tipo de equipo empleado en el proceso litografico, la mascara obtenida 
contendra un dado patron para cada uno de los dados de la oblea o un solo dado patron 
aumentado ( x 5 6 x 10) tal y como se muestra en la Figura 16.2-1 a y 16.2-1 b respectiva- 
mente. Los dos metodos que se emplean mas habitualmente en la fabricacion de mascaras 
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aparecen, a grandes rasgos, en la Figura 16.2-2. La information de entrada para ambos es 
una cinta magnetica generadora de patrones (PG). El resultado de los programas de CAD 
sera la cinta PG que contendra los datos digitalizados necesarios para controlar la fuente 
luminosa o haz de electrones usada para dibujar el patron en la placa fotosensible, En la 
Figura 16.2-2 a se produce primero un patron x 10 para un unico dado (se llama reticula 
x 10); esta reticula se amplia en un factor de 15 dando lugar a una ampliation (blowback) 
x 150 que puede emplearse para inspection ocular. A partir de la reticula x 10 se fabrica 
una mascara x 1 (del tipo de la mostrada en la Figura 16.2-1 a) mediante reduction optica y 
proyeccion sobre una segunda placa fotosensible; este mismo paso se repite para cada uno 
de los dados de la oblea. Asi se consigue una mascara x 1 que sera situada muy cerca de la 
capa fotosensible de la oblea (pegada) y proyectada opticamente sobre la misma durante el 
proceso de litografia (litografia por proyeccion). En el segundo caso (Figura 16.2-26) se usa 
la reticula x 10 como mascara. En este caso, la reticula se reduce opticamente y se aplica 
directamente sobre la oblea {paso directo sobre oblea o litografia , DSW). Para tecnologias 
pequenas (2/im) la mayoria de los fabricantes prefieren usar reticulas x5 y x 10 y 
litografia DSW ya que las dimensiones son mayores que en el caso x 1 y, por ello, son mas 
sencillas de construir. 


16.3. LITOGRAFIA 

Es el proceso en el que el patron presente en la mascara se transfiere sobre la oblea, En el 
primer paso se necesita aplicar una pequena cantidad de material fotosensible sobre la 
superficie de la oblea y extenderlo para cubrirla por completo; esto se hace con un equipo 
que permite sostener y girar la oblea. El material fotosensible existe en dos variedades, 
resina negativa y positiva; al exponerlo a la luz la resina positiva se convierte en soluble 
ante reveladores quimicos mientras que la negativa se convierte en menos soluble ante 

Fuente de luz 


Lineas sobre la mascara 



Figura 16.3-1. Ejemplo de exposition de mascaras y revelado empleando resina fotosensible 

positiva. 
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estos mismos reveladores. Como la resina positiva alcanza mayor resolucion que la 
negativa se usa con mas asiduidad. La Figura 16.3-1 muestra un ejemplo de uso de una 
Jotorresina positiva. Como estas resinas^positivas se disuelven mucho mejor en las zonas 
expuestas a la luz a traves de la mascara, cualquier linea que esta tenga se convertira en 
una zona en la que queda resina fotosensible despues del revelado. 

Despues, la oblea es expuesta a la luz; las dos tecnicas opticas usadas (impresion par 
proximidad y DSW) emplean luz ultravioleta (UV). En el primer caso, la oblea y la 
mascara se situan sobre un elemento llamado alineador de proyeccion. Por medio de un 
microscopio, el operario lleva la mascara hasta muy cerca de la oblea (10 a 20/^m) y las 
alinea usando las marcas hechas sobre ambas. Entonces se ilumina la oblea con luz 
ultravioleta, pasando despues a su revelado para eliminar las zonas expuestas a la luz 
(resina fotosensible positiva). La mascara para este procedimiento tendra tamano x 1 y 
cubrira completamente la oblea. La resolucion del sistema dependera de la longitud de 
onda de la luz y de la distancia entre la oblea y la mascara que suele ser del orden de 2 a 
4 pm con lo que no sirve en aquellos casos en los que sea necesario un ancho de llnea 
menor de 2 ^m. 

En el segundo tipo de tecnica, DSW, se proyecta sobre el material fotosensible la 
imagen reducida de un unico dado con tamano de mascara de x 5 6 x 10. En este caso la 
mascara no esta cerca de la oblea sino a unos pocos centimetros. La imagen de la mascara 
se proyecta despues sobre el siguiente dado de la oblea, repitiendose el proceso varias 
veces a io largo de la misma. Este procedimiento permite obtener resoluciones de 0,7 a 
1 pm. El precio a pagar por esta mejora es un sistema de proyeccion mas caro que el 
anterior y como se necesitan proyecciones multiples, el rendimiento del proceso es menor 
que en el caso de alineamiento de proyeccion. 

Las tecnicas opticas mejoraran en el futuro permitiendo dispositivos con lineas de 
0,5 pm de anchura. Las investigaciones de los laboratorios de AT&T Bell en Murray Hill 
(New Jersey) sobre la litografia con rayos X se presentan prometedoras para dispositivos 
de geometrias pequenas. Los investigadores han disenado y construido un sistema de 
exposicion de rayos X, con exito demostrado en iransistores con longitudes del canal 
menores de 0,5 pm. En este sistema se usa la impresion por proyeccion con rayos X de 
longitud de onda corta como fuente de energia para la exposicion y mascaras de tamano 
unidad (x 1). 

Una segunda posibilidad para la litografia por debajo de 0,5 pm es la litografia por haz 
de electrones (e-beam); con este metodo no se fabrican mascaras: el haz de electrones se 
usa para grabar directamente (sistema de grabado directo , DWS) el patron sobre la capa 
fotosensible de la oblea. Con los equipos actuales esta tecnica es muy lenta pero futuros 
avances permitiran conseguir resultados aceptables con los sistemas de grabado directo 
electron beam (e-beam). 


16 . 4 . ADICION DE MATERIAL 

Se usan gran variedad de tecnicas para anadir materiales a las obleas durante su procesado; 
la tecnica elegida para un paso determinado es funcion del material a anadir, de que sea 
anadido sobre o bajo la superficie, del espesor (si esta sobre la superficie) o de la profundidad 
(si esta bajo esta), de como sean de critieas la profundidad, el espesor o las concentracioncs, 
de la maxima lempcratura deseable en cada momento del proceso, del, rendimiento dc la 
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linea de production y, por supuesto, del coste del equipo. Se discutiran en diferentes 
subapartados las siguientes tecnicas: 

Crecimiento epitaxial 

Deposicion quimica en fase vapor a baja presion 

Oxidation termica 

Difusion e implantation ionica 

Metalizacion 


16.4-1. Crecimiento epitaxial 

Los dispositivos CMOS se construyen habitualmente sobre una delgada capa cristalina de 
silicio que crece, bien sobre la parte superior del sustrato para un elemento CMOS de 
silicio, bien sobre el sustrato de zafiro en un procedimiento SOS (Silicon-On-Sapphire). 
Esta fina capa se conoce como capa epitaxial; los componentes se forman sobre ella ya que 
sus parametros electricos pueden ser controlados mas cuidadosamente que los del sustrato. 
El silicio se desposita sobre el sustrato a alta temperatura (de 1000 a 1200 °C) mediante 
deposicion quimica en fase vapor a baja presion (LPCVD) en un reactor donde se 
controlan exhaustivamente tanto los gases para la deposicion como los gases de dopado. 
La reaction completa que se produce usando tetracloruro de silicio (SiCl 4 ) e hidrogeno 
(H 2 ) es la siguiente: 


SiCl 4 + 2H 2 -—> Si + 4HC1 • (16.4-1) 

La temperatura de la camara del reactor y el flujo de gas se controlan cuidadosamente 
obteniendo como resultado final silicio cristalino sobre la superficie del sustrato y gas HC1 
de escape. Los dos dopantes introducidos en el reactor son arsenico, para la capa epitaxial 
(abreviadamente epi) de tipo n, y boro para la de tipo p. La Figura 16.4-1 muestra las 
dimensiones del sustrato y de la capa epitaxial. 


► 2 

r 300 /im 

J Figura 16.4-1. Dimensiones tipicas de epi y sustrato. 

16.4-2. Deposicion quimica en fase vapor a baja presion 

En varios pasos de la fabrication de circuitos integrados es necesario depositar dioxido de 
silicio (Si0 2 ), nitruro de silicio (Si 3 N 4 ) y silicio policristalino (polisilicio). El dioxido de 
silicio se usa para varios fines: como material de aislamiento entre capas conductoras, 
como capa de pasivacion, como dielectrico entre la puerta de polisilicio y el canal del 
semiconductor (oxido de puerta) o como material de aislamiento entre componentes 
(oxido de campo). Estas aplicaciones aparecen en la section de un dispositivo de canal n en 


Epi 


Sustrato 


.. 1 , 
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Figura 16.4-2. Section transversal de un dispositivo de canal n. 


la Figura 16.4-2. Como el Si 3 N 4 se oxida lentamente se emplea para enmascarar determi- 
nadas zonas de cara a obtener una capa gruesa de oxido. El polisilicio se utiliza como 
material de puerta en transistores CMOS y habitualmente se deposita sin dopado. Para 
dopar se usa la implantation ionica, que se tratara mas adelante. 

Todos los dielectricos anteriores se depositan empleando un proceso de deposition 
quimica en fase vapor a baja presion (vacio) conocido como proceso LPCVD. Sin embargo, 
el oxido de puerta y el de campo se hacen crecer normalmente por medio de oxidation 
termica; de este proceso se hablara en la Section 16.4-3. 

Un reactor LPCVD consta de una camara principal para el calentamiento de las 
obleas a la temperatura deseada, valvulas para la entrada de gases y una bomba de vacio 
para controlar la presion. Los parametros que deben regularse son la temperatura, la 
velocidad del gas y la presion. 

El dioxido de silicio puede depositarse por reaction del silano (SiH 4 ) y el oxigeno (0 2 ): 

SiH 4 + 0 2 -> Si0 2 + 2H 2 (16.4-2) 

La temperatura tipica para esta reaction esta entre 400° y 500 °C. De la misma forma, el 
Si 3 N 4 puede depositarse mediante reaction entre el SiH 4 y el amoniaco (NH 3 ). 

La estructura de puerta de polisilicio se deposita tambien por medio de la tecnica 
LPCVD a temperaturas un poco mayores (de 600° a 650 °C) usando SiH 4 segun la 
siguiente reaction quimica 1 : 


SiH 4 -> Si + 2H 2 


(16.4-3) 


16.4-3. Oxidation termica 

La oxidation termica es otra tecnica usada para formar capas de Si0 2 . En el proceso de 
deposition, la reaction del silano con el oxigeno produce Si0 2 que se deposita sobre la 
superficie. Sin embargo, con el procedimiento de oxidation termica la oblea debe calentarse 
a alta temperatura (700 a 1300 °C) en presencia de oxigeno; se forma asi una capa de Si0 2 
con igual espesor por encima que por debajo de la superficie original de silicio. El oxido de 
campo empleado para aislar los transistores MOS se forma utilizando nitruro de silicio 
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Oxido 



Superficie de Si 


Figura 16.4-3. 


Oxido de campo formado por oxidacion termica usando una mascara de nitruro. 


como mascara tal y como se muestra en la Figura 16.4-3. La zona puntiaguda de Si0 2 que 
aparece en la section transversal de la Figura 16.4-3 se llama pico de pajaro. 

La oxidacion termica se usa tambien para crear la region de oxido de puerta (muy 
delgada) que aparecia en la Figura 16.4-2. El espesor y la constante dielectrica del oxido de 
puerta tienen repercusion directa en las caracteristicas del transistor MOS. Si definimos la 
capacidad de puerta por unidad de area del FET, C ox , como 3 : 

C ox = (16.4-4(2) 

*ox 

donde e Si02 es la constante dielectrica del oxido de puerta y t ox es su espesor, la capacidad 
de puerta es: 


C puerta = C ox WL (16.4-46) 

donde W es el ancho y L la longitud. Las Ecuaciones (16.1 a) y (16.16) pueden reescribirse 
entonces como sigue: 

= 2 ^ ox ~ Vtn) v ds ~ v ds ] (16.4-5) 

a W 

z ds = 2 ^ ox — V ™) 2 (16.4-6) 

El efecto de la constante dielectrica y del espesor del oxido de puerta en la corriente i DS , y 
por ello, en la velocidad de conmutacion, resulta asi claro. Para tener un mejor conoci- 
miento de los valores tipicos consideraremos el siguiente ejemplo. 

- EJEMPL016,4-1 - 

Comparar los valores de C ox para dos procesos de fabricacion CMOS con espesores 
de oxido de 400 A y 250 A. Suponer 


e sio 2 “ ^^5 x 10 11 F/m 
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Solution 

Usando (16.4-4) 


C ox (400 A) 


3,45 x 10" 11 F/m 
400 x 10” 10 m 

8,6 x 10 -4 pF/'/xm 2 


8,6 x 10“ 4 F/m 2 


(16.4-7) 


C OX (250 A) 


3,45 x 10" 11 F/m 
250 x 10~ 10 m 


13,8 x 10 4 pF/pm 2 (16.4-8) 


donde 1 pm 2 i 10" 12 m 2 . Hay que destacar que como la corriente drenaje-fuente i DS 
usada en (16.4-5) y (16.4-6) es directamente proporcional a C ox , el dispositivo con 
menor espesor de oxido de puerta consumira 1,6 veces mas corriente supcniendo 
constantes los demas parametros. 

Hay que senalar ademas que seria recomendable tener una buena tecnica de 
control del proceso para asegurar la repetibilidad de los parametros (en este caso, el 
espesor de oxido de puerta) de uno a otro lote. 


16.4-4. Diffusion © implantacior* ionica 

El proceso de difusion e implantacion ionica se usa para formar la base de los transistores 
bipolares y las zonas de drenador y fuente de los transistores MOS. La implantacion 
ionica tambien se emplea para ajustar la tension umbral de las zonas del canal. 

La difusion es un proceso en el que los atomos de silicio del cristal que forma el 
sustrato se reemplazan por atomos del material de dopado (arsenico para el tipo n y boro 
para el tipo p\ Es necesario calentar las obleas para obtener la energia suficiente que 
permita que algunos atomos de silicio dejen su lugar en la estructura cristalina y creen un 
lugar vacio que pueda ser cubierto con otro atomo de silicio o de material de dopado, 
siempre que estos ultimos esten disponibles. 

La implantacion ionica es la tecnica mas comun de obtencion de atomos de dopado 
para el proceso de difusion. Proporciona un metodo a baja temperatura que consigue 
dosis muy controladas (de 10 14 a 10 21 atomos/cm 3 ) de atomos de dopado. Un sistema de 
implantacion ionica cuyo coste sea de unos 750 000 dolares, acelera los iones para el 
dopado por medio de un campo eiectrico de alta energia (500 keV) suministrandoles 
energia suficiente para penetrar por debajo de la superficie de la oblea hasta una 
profundidad maxima de 1 a 2 micras (10000 a 20 000 A). Donde solo se necesite una 
pequena profundidad de implantacion, este paso debe ir seguido de un paso de recocido 
(calentamiento) para reparar el dano producido en la estructura cristalina por el bombardeo 
de los atomos de impurezas. Si la temperatura de recocido es bastante alta y se mantiene 
mucho tiempo se produce la difusion. Asi, la implantacion de baja profundidad se realiza 
en dos pasos: implantacion ionica y recocido a baja temperatura. Para implantaciones 
profundas (>162 pm) se emplea como segundo paso una difusion de mayor duracion a 
mayor temperatura que permitira a los atomos de impurezas alcanzar mayor profundidad 
en el sustrato. 
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La profundidad de la implantacion ionica es funcion del potencial de aceleracion y de 
la masa de los iones de impurezas, mientras que la profundidad de la difusion es funcion 
de la temperatura y de la duration del proceso de difusion. 

Otra aplicacion importante de la implantacion ionica es ajustar la tension umbral de 
los transistores MOS, V TN [ver (16.4-2) y (16.4-3)] 4 . La tension umbral sube cuando 
decrece la concentration de impurezas y baja al aumentar la profundidad de la implan¬ 
tacion. 


16.4-5. Metalizacion 


En esta subsection determinaremos las caracteristicas de la capacidad y resistencia 
generadas por la interconexion entre los transistores de un chip. En los circuitos integrados 
MOS esta interconexion se consigue mediante alguno de los siguientes metodos: 


1. 1 nivel de polisilicio + 1 nivel de metal 

2. 1 nivel de polisiliciuro +1 nivel de metal. 

3. 2 niveles de metal 


Desde el punto de vista del proceso, la interconexion seria tan simple como un nivel 
mas de polisilicio {poly , para abreviar), que es el mismo material empleado para la puerta 
del transistor, y un nivel de metal. Esto supone algo mas de procesado ya que el polisilicio 
se deposita a la vez que se forma la puerta de los MOS. Sin embargo, la resistividad del 
polisilicio es tres ordenes de magnitud mayor que la resistividad del metal (por ejemplo, 
aluminio). Cuando los canales de los transistores eran grandes (bajas velocidades de 
conmutacion de las puertas) y los dados pequenos (interconexionado corto) el poly y el 
metal se usaban con asiduidad. 

Cuando la longitud de los canales se redujo a 2 pm y el tamano de los dados comenzo 
a crecer por encima de las 250 milipulgadas de lado, los tiempos de retardo debidos a la 
alta resistividad del poly empezaron a ser comparables a la velocidad de las puertas para 
interconexiones cortas y a superar los retardos de puerta en interconexiones largas. En ese 
momento se introdujeron los polisiliciuros para la puerta de los transistores y el primer 
nivel de interconexion. Junto con el polisilicio, pueden depositarse metales como el platino 
(Pt), el titanio (Ti) o el tantalo (Ta) formando polisiliciuros (PtSi, TiSi, TaSi) cuya resistividad 
es un orden de magnitud menor que la del polisilicio. 

Con dos niveles de metalizacion se consigue el minimo retardo de interconexion pero se 
requieren mas pasos de procesado. En la vista seccionada de la Figura 16.4-4 el primer 
nivel se situa sobre el chip despues de las puertas de polisilicio, aislandose de la puerta de 
poly (debajo) y del segundo nivel de metal (arriba) mediante Si0 2 . La conexiones entre el 
metal del nivel 1 y el polisilicio o difusion se llaman cortes de contactor el conexionado 
entre los niveles 1 y 2 de metal se realiza por medio de aberturas llamadas vias huecas que 
son atacadas (vease Sec. 16.5) a traves del Si0 2 (sobre el metal 1) antes de la deposition del 
nivel 2 de metal. 
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Via 


hueca 



WM Si ° 2 



Metal 1 



Metal 2 


F99Uf3 16.4-4. Seccion transversal con dos niveles de metalizacion. 


TabBa 16.4-1. Resistencia de los materiales 
en interconexion MOS ttpica 



□ 


Polisilicio 

Polisiliciuro 

Metal 

30-100 n/n 

3-10 n/D 

0,03 n/D 


Resistencia. La resistividad de los tres materiales usados en el conexionado varia 
ampliamente tal y como muestra la Tabla 16.4-1. Esta resistividad se especifica en ohmios 
por cuadrado (ft/d). Para calcular la resistencia de una interconexion entre dos elementos 
mediante estas especificaciones solo se necesita conocer la vista superior del material 
ignorando su espesor pues la resistividad se especifica por unidad de seccion vertical. Este 
aspecto se ilustra mejor con el siguiente ejemplo. 

- EJEMPL016.4-2 - 

Calcular la resistencia de la siguiente interconexion para polisilicio y metal: 

/? po ,y = 50 fi/n tf mclal = 0,03 n/n 


T 

4 milipulgadas 

JL 


-«8 


25 milipulgadas 




Solution 

Redibujamos la interconexion de arriba como seis cuadrados de 4 x 4 milipulgadas 
y cuatro de 1 x 1 milipulgadas como se muestra abajo: 
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_______1 ^ f 1 unidad 

| 1-j^cada uno 

4 4 4 4 4 4 

Prescindiendo del tamano de los cuadros, la resistencia es la misma. Podemos 
dibujar el circuito equivalente para esta interconexion: 


aaaH 



R = 6 x resistividad (Q/O) 



^interconexion de met ill = (6 X 0,03) + (0,03/4) = 0,109 Q 
^•m.erconexion de poly = (6 X 50) + (50/4) = 312,5 Q 


Capacidad. Consideremos ahora la capacidad asociada a las interconexiones en el chip. 
La capacidad es mas una funcion del dielectrico situado entre el conductor y el sustrato 
que del material del conductor. Cuando las interconexiones discurren en canales, como en 
el caso de los gate-arrays (vease Cap. 17), el unico material entre el primer nivel de metal y 
el sustrato es el oxido de campo como se muestra en la Figura 16.4-5. Si el espesor del 
oxido de campo es de 8000 A (0,8 /im), la capacidad por fim 2 de la interconexion puede 
calcularse mediante (16.4-4); en el caso del Ejemplo 16.4-1 sera, 

3,45 x 10" u F/m 
8 x 10" 7 m 

4,3 x 10" 5 F/m 2 (F/m 2 = pF/fim 2 ) 

4,3 x 10" 5 pF/fim 2 (16.4-9) 




Figura 16.4-5. Capacidad de la metalizacion con rutas sobre el oxido de campo. 
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Interconexion metalica 



Figura 16.4-6. Red RC distribuida de la conexion metalica. 


Considerando la capacidad y la resistencia de las interconexiones en el chip parece 
claro que las interconexiones entre transistores se parecen a lineas con redes RC distribuidas 
tal y como aparece en la Figura 16.4-6. Como la longitud electrica de estas lineas es 
pequena comparada con las velocidades de los flancos de las puertas MOS, la linea se 
tratara como una carga RC adicional. Para una mejor comprension de las magnitudes de 
estos parametros, consideremos el siguiente ejemplo. 


- EJEMPL016.4-3- 

(a) Calcular la constante de tiempo RC para el primer nivel de interconexion de 
metal que aparece abajo, cuyo recorrido transcurre en un canal donde el espesor del 
oxido es de 7000 A. 


T 

6 {i m 

JL 


■*3?- 


183 fim 




(, b ) Calcular la constante de tiempo RC si la interconexion es de polisiliciuro en 
lugar de metal. 

(c) Calcular la constante de tiempo RC para el poly. 

Solucion 

(a) Primero calcularemos la capacidad por micra cuadrada (C//im 2 ) usando (16.4-9) 


C//im 2 


3,45 x 10" 11 F/m 
7 x 10" 7 m 


= 0,49 x 10“ 4 pF//im 2 


La resistencia se calculara a partir de la figura tal y como sigue. Dividimos la 
resistencia en: 

Treinta resistencias en serie de 6 x 6 /im 
Dos resistencias de 3 x 3 /im en paralelo 


i 


■I 

i 

i 

i 

! 

j 

I 

i 

! 
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Usando el valor de resistividad de 0,03 □/□ de la Tabla 16.4-1 

R = (30 x 0,03 Q) + ^ Q ’°^ = 0,9 + 0,015 = 0,915 Q 

Vemos en la figura que la capacidad C tiene un area igual a 6 x 183 = 1098 /mi 2 . 
Asi, C = 0,49 x 10“ 4 x 1098 - 0,054 pF. 

RC = 0,915 Q x 0,054 pF - 0,05 ps 

(b) Usando el mismo valor de capacidad que en el apartado ( a) (C = 0,054 pF) 
calcularemos ahora la resistencia empleando el valor de resistividad de 3 0/Q 

R = (30 x 3) + 3/2 = 91,5 Q 
RC = 91.5 x 0,054 pF - 4,95 ps 

(c) Si se usa el mismo valor de capacidad que en el apartado (a) (C = 0,054 pF) 
y como la resistividad del poly (Tabla 16.4-1) es aproximadamente 10 veces mayor 
que la del polisiliciuro: 


RC = RC siliciuro x 10 
= 4,95 x 10 — 49,5 ps 


Deposici6n de metaL El proceso mas comun para depositar metal sobre la superficie de 
un sustrato se denomina pulverizacion ( sputtering ). En este proceso se aceleran iones de 
argon mediante una diferencia de potencial para bombardear el objetivo que es el material 
a depositar. Los atomos situados cerca de la superficie del objetivo se liberan depositandose 
sobre el sustrato. 


16.5. ELIMINACION DE MATERIAL 

Segun se ha comentado en la Seccion 16.4-2 se depositan una gran variedad de materiales 
como oxido de silicio (Si0 2 ), nitruros y polisilicio por medio de deposicion quimica en fase 
vapor (CVD). Durante estos procesos el material se deposita a lo largo de toda la 
superficie de la oblea y, por lo tanto, debe eliminarse de aquellos lugares donde no deba 
estar. La eliminacion de un determinado material de un lugar se denomina atacado o 
grabado (etching), proceso que se usa asiduamente en la eliminacion de diversos materiales 
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(rf) 


Mascara 


(/>) 


Pelicula 


Pelicula 


Pelicula 


Si0 2 


Si0 2 

U 

Si0 2 


Metal l 


' Despues de 
eliminar 
la pelicula 


Si0 2 


' Despues de la 
liiografia 


M 


Metal I 


(c) 

Figura 16.5-1. Eliminacion de material por litografia y grabado. (a) Vista transversal de partida; 
(b) mascara; (c) despues de la litografia; (d) despues del atacado; [e) despues de la eliminacion del 

materia] fotosensible. 


durante el procesado de circuitos integrados. El papel que juegan la litografia y el atacado 
en la eliminacion de material aparece en la Figura 16.5-1; en ella se muestra una oblea 
recubierta de material fotosensible. En este ejemplo, los huecos, denominados vias, estan 
grabados en el Si0 2 que se habia depositado previamente sobre el metal 1 para actuar 
como aislante entre los metales 1 y 2. Estas vias deben ser grabadas en el Si0 2 en aquellos 
lugares donde se requieran conexiones entre los niveles de metal. En este proceso se usa 
material fotosensible positivo. Despues de la proyeccion de luz y del revelado (litografia) 
las zonas de material fotosensible que hayan sido expuestas a la luz se eliminan (Figura 
16.5-16 y c) dejando fibres las areas en las que el Si0 2 va a ser eliminado por atacado. La 
finalidad del paso de atacado es eliminar el Si0 2 en las zonas fibres de pelicula fotosensible 
dejando asi al descubierto el nivel 1 de metal. La capacidad del paso de atacado de 
eliminar solo un determinado material se denomina selectividad. El resultado del paso de 
atacado aparece en la Figura 16.5-1 d mientras que la Figura 16.5-le muestra el resultado 
final despues de eliminar el material fotosensible. Seguidamente se trataran los dos tipos 
de atacado: el seco y el humedo . 


16.5-1. Atacado humedo 

Tras la litografia, en el atacado humedo se sumerge la oblea en un bano liquido que 
contiene una sustancia capaz de disolver solo el material objeto y no el de los alrededores. 
En la Figura 16.5-1 el material objeto es el Si0 2 y el atacante quimico no debe reaccionar 
con el metal 1 ni con el material fotosensible. Segun el material a eliminar y el material 
subyacente se emplean gran variedad de agentes quimicos y de materiales fotosensibles. La 
Figura 16.5-2 ilustra el problema del ataque lateral undercutting , que limita la aplicacion 






VLSI: FABRICACION DE CIRCU1TOS Y SUS EFECTOS... 


809 


Ataque lateral Ataque vertical 



SiOj \ _ J SiP 2 _ J SiP 2 


Despues del 
ataque 


Despues de eiiminar 
la pellcula 


(b) 


FfiCgUra 16.5-2. Ataque lateral como resultado del ataque humedo. (a) Despues del ataque; 

{b) despues de eiiminar la pelicula. 


del atacado humedo a tamanos mayores de 2 pm; en esta figura el ataque lateral, que se 
refiere al ataque del Si0 2 situado debajo de la resina, se llama sesgo de atacado {etch bias) 
y se define como sigue: 


Bias = d f - d m (16.5-1) 

donde d f y d m aparecen en la Figura 16.5-2 a 

Los terminos de ataque isotropo y anisotropo se usan para describir las fronteras 
superior e inferior del grado de anisoiropia A f , que se define mediante la siguiente 
ecuacion 


A f - 



(16.5-2) 


donde V L es la velocidad de atacado lateral y V v la de atacado vertical. 

Cuando V L es igual a V v tenemos A f = 0. Es lo que se conoce como atacado isotropico 
dando lugar al tipo de atacado de la Figura 16.5-2 a. Aunque el atacado isotropico se 
define cuando A f = 0, en la industria se emplea este termino para cualquier proceso de 
atacado con un grado importante de ataque lateral prescindiendo de que V L = V v . Como 
quiera que el ataque humedo da lugar siempre a algo de ataque lateral, aquel es conocido 
como proceso isotropico de atacado. 

Cuando V L = 0 o muy pequena en comparacion con V v , el proceso se define como 
anisotropo y da lugar a caracteristicas similares a las de la Figura 16.5-1 e. El ataque seco, 
que se analizara luego, produce estos resultados lo que es muy importante para fabricar 
circuitos integrados con tamanos menores de 2 pm. 
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La tecnica de atacado seco supone la formation, a partir de un gas inerte, de iones y 
atomos que reaccionan solo con el material objeto del atacado formando un gas que 
puede, entonces, ser extraido de la camara del reactor. Para comprender como puede 
ocurrir considerese que sucede cuando se situa un gas en un tubo y se aplica alta tension a 
los terminates situados en sus extremos. En estas condiciones se produce una «descarga 
luminosa» (o plasma) que ioniza parcialmente el gas pasando a contener igual numero de 
cargas positivas que negativas, asi como un determinado numero de moleculas no ionizadas. 
En el atacado seco se usa Si y, como gas inerte para provocar la descarga, CF 4 , que no 
reacciona con el silicio mas que a alta temperatura; este compuesto conliene atomos de 
fluor que reaccionan con el Si formando gas SiF 4 L 

Se han desarrollado una variedad de equipos auxiliares para mejorar el atacado seco. 
Uno de los elementos del equipo es un sistema de ataque por plasma con placas en 
paralelo en el que las obleas se situan horizontalmente sobre el electrodo inferior; este 
electrodo esta puesto a masa mientras que el electrodo superior se excita con senates de 
radio-frecuencia tal y como aparece en la Figura 16.5-3. Los reactivos de plasma provocan 
paredes muy verticales segun se muestra en la Figura 16.5-le. 



Figura 16.5-3. Sistema de ataque por plasma mediante placas paralelas. 

16.6. FABRICACION DE CIRCUITOS CMOS 

En esta section se explica el uso de las tecnicas discutidas hasta aqui para fabricar un 
transistor de canal n y otro de canal p , necesarios para formar un circuito integrado 
CMOS. La finalidad de esta section es mostrar como se ordenan los distintos pasos de 
fabrication y como muchas de las tecnicas se repiten varias veces durante un ciclo de 
fabrication. Cada uno de los pasos descritos aparece desde la Figura 16.6-la hasta la 
Figura 16.6-lo. El material de partida para el proceso son las obleas de silicio en las que 
ya se ha hecho crecer una capa epitaxial de tipo n y una capa de Si0 2 (Fig. 16.6-la). Como 
los transistores se fabrican en la capa epitaxial, el sustrato de silicio se ha omitido en los 
siguientes pasos que aparecen en la Figura 16.6-1. 
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Figura 16.6-1. Pasos tipicos en la fabricacion CMOS. 
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Figura 16.6-1. (Continuation.) 
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Figura 16.6-1. (Continuation.) 


La primera operacion es abrir ventanas en el Si0 2 y formar un pozo p en la capa 
epitaxial n (Fig. 16.6-16). El pozo p es donde se realizara el transistor de canal mientras 
que los transistores de canal p se formaran directamente sobre la capa epitaxial n. La 
realization de un pozo p precisa litografia y ataque para abrir ventanas en el Si0 2 , e 
implantacion ionica y recocido para formar el pozo p. Despues de formado, el Si0 2 que 
actuo como mascara para la implantacion ionica se retira depositandose una capa de 
nitruro de silicio (Si 3 N 4 ) por medio de CVD como se observa en la Figura 16.6-lc. Despues 
se atacara la capa de Si 3 N 4 (Fig. 16.6-1 d), que actuara como mascara para la formacion del 
oxido de campo empleando oxidacion termica, tal y como se indica en la Figura 16.6-le\ 
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Despues de formadas las regiones de oxido de campo se elimina (atacado) la mascara 
de nitruro y se realiza una segunda oxidacion termica para crear la Tina capa de oxido de 
puerta (Fig. 16.6-1/) que cubrira toda la zona en que se van a formar los transistores p y n\ 
entonces, se deposita polisilicio por medio de la tecnica CVD a lo largo y ancho de la 
oblea (Fig. 16.6-lg). La mascara de puerta se usa para modelar el polisilicio (litografia) que 
va a ser atacado (Fig. 16.6- 1 / 7 ). En este paso se eliminaran tanto el polisilicio como el oxido 
de puerta, dejandolos solo donde interese, creando asi la estructura de puerta de ambos 
transistores. Las regiones n+ de drenaje y fuente de todos los transistores de canal n se 
formaran ahora; esto se consigue cubriendo toda la oblea con material fotosensible y 
usando la mascara n + y la litografia para abrir una ventana en toda la zona activa de los 
transistores de canal n como muestra la Figura 16.6-1/. Con el poly de puerta haciendo de 
mascara en la zona p se efectua una implantacion ionica con fosforo (o arsenico); 
implantacion que no penetrara en el poly de puerta ni en la region de oxido de puerta del 
pozo p, obligando a que las regiones de drenaje y fuente esten en el pozo p entre el poly de 
puerta de un lado y el campo de oxido del otro (Fig. 16.6-1/). Del mismo modo, usando la 
mascara p + , implantacion ionica de boro y recocido (templado), se forman las zonas de 
fuente y drenaje de los dispositivos de canal p (Fig. 16.6-1 y); la section transversal resultante 
se muestra en la Figura 16.6-1 k. 

Hasta aqui se ban realizado los transistores de canal n y p y solo queda la interconexion 
de los dispositivos que consistira en un doble nivel de metalizacion. Se deposita SiO, 
sobre toda la oblea para actuar como aislante (Fig. 16.6-1A:) y se abren ventanas usando 
litografia y atacado siguiendo con el pulverizado (sputtering) del primer nivel de metalizacion 
sobre toda la oblea (Fig. 16.6-1/). Este primer nivel se modela por litografia y atacado 
dejando detras las conexiones del nivel 1 de metalizacion. A esto le sigue la deposition de 
una segunda capa de aislamiento de Si0 2 (Fig. 16.6- Im). Las vias son modeladas y 
atacadas continuando con el pulverizado del segundo nivel de metal sobre todo la oblea 
(Fig. 16.6-1/?). Despues se usa Ja mascara de metal 2 para modelar el metal por litografia y 
atacado (Fig. I 6 . 6 -I 0 ). El procesado de la oblea esta completo salvo por la capa de 
pasivacion, habitualmente Si0 2 dopado con fosforo (cristal //); esta capa se deposita dobre 
toda la oblea actuando como un sello o precinto de la parte superior de la oblea 
(Fig. I 6 . 6 -I 0 ). Esta capa de pasivacion se modelara ahora creando las ventanas para los 
pad de conexion de manera que los hilos conecten el dado con el encapsulado por 
soldadura [bonded). 


16.7. TEST DE LA OBLEA, SEPARACION Y ENCAPSULADO 

Despues de haber atacado la capa de pasivacion para dejar al descubierto los pad de 
conexion de todos los dados, cada uno de estos es testeado por una maquina automatica. 
El equipo de test de la oblea tiene microsondas de prueba que pueden colocarse con 
precision en los pad de cada dado; el dado es testeado usando los vectores de test , que 
consisten en una secuencia de tensiones de entrada, estimulos (para los pad de entrada del 
dado) y resultados de tension de salida esperados (para los pad de salida del dado) que han 
sido previamente generados por el ingeniero de diseno. Si el dado pasa todos los vectores 
de test, es decir todas las salidas proporcionan resultados correctos para todos los estimulos 
de entrada, entonces las puntas de prueba pasan al siguiente dado aplicandole nuevamente 
todos los vectores de test, proceso que se repite hasta que todas los dados han sido testeados. 




Figura 16.7-2. Tipos de integrados. [Reimprcso con pcnniso de LSI Logic Corporation.) 
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Figura 16.7-3. Encapsulados PGA habituales. (Reimpreso con permiso de LSI Logic Corpora/inn.) 


siguiendo la linea trazada. Los dados buenos, esto es, aquellos no marcados con tinta, se 
colocan en un encapsulado apropiado para circuitos integrados. Finalmente se sueldan 
hilos de oro entre los pad de conexion del dado y los puntos de contacto del encapsulado 
como se muestra en la Figura 16.7-1. 

Normalmente se dispone de una gran variedad de encapsulados para circuitos integra¬ 
dos. Los mas habituales son el encapsulado piano DIP {dual-in-line flat packs), el LCC 
{leadless chip carriers) y el PGA {pin grid arrays) que se pueden observar en la Figura 
16.7-2. Cuando se necesitan muchos pines de entrada/salida (I/O) se usa el PGA que es el 
que facilita la mayor cantidad de pines en la minima area. La Figura 16.7-3 da una lista de 
los tamanos de PGA mas populares. 


16.8. RENDIMIENTO DEL PROCESO 

El rendimiento de una linea de procesado de circuitos integrados se define como sigue: 

Numero bueno del dado 

/ = --- ( 16 . 0 - 1 ) 

Numero total del dado procesado 

Los dos factores que mas contribuyen al rendimiento de la linea de procesado de integrados 
son la madurez de la linea y el tamano del dado. Cuando se establece una nueva linea de 
procesado el rendimiento tiende a ser muy bajo pero cuanto mas circuitos integrados se 
produzcan el rendimiento crecera. Esta subida no es un accidente de las leyes fisicas sino el 
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resultado de cuidadosas medidas y del analisis de los ingenieros de proceso que determinan 
que paso es e! causante del bajo rendimiento. Este proceso de «enriquecimiento del 
rendimiento» se repite hasta que se consiga un valor aceptable. La siguiente expresion 
da un modelo muy popular para el rendimiento que se ha estado usando durante muchos 
anos: 


Y = e~ AD (16.8-2) 

donde A es el area del dado y D la densidad de defectos de la linea de procesado. La 
densidad de defectos del proceso, Z), se obtiene de (16.8-2) empleando el rendimiento 
observado definido por (16.8-1) y el tamano del dado A. Una vez establecida la densidad 
de defectos para una linea de fabricacion, el rendimiento para un tamano determinado de 
dado puede predecirse empleando (16.8-2) cuyo uso se ilustra en el siguiente ejemplo. 


- EJEMPLO 16.8-1 - 

Si una linea de procesado tiene una densidad de defectos de 5 defectos/cm 2 calcular 
el rendimiento previsto para un dado cuadrado de 200 , 250 y 300 milipulgadas. 

Solution 

D — 5 defectos/cm 2 x 6,45 cm 2 /in 2 = 32,25 defectos/in 2 

A ^200 milipulgadas) = 0,04 in 2 

^ 2 (250 milipulgadas) = 0,0625 in 2 

^ 3 (300 milipulgadas) = 0,09 in 2 

y(200) = e~ AD = *-<0.04X32,25) = 27,6 % 

L(250) = ^-(0,0625)132,25) = j 3 4 o /o 
y(300) = (0.09)132.25) = 5^5 0/ 0 


Aunque la Ecuacion (16.8-2) ha sido muy popular y funciona bien para dados de 
pequeno tamano, cuando el area es mayor [AD > 1), (16.8-2) da valores de rendimiento 
menores que los observados. La Ecuacion (16.8-2) supone una distribucion de defectos 
uniforme a lo largo de la oblea pero se han desarrollado ecuaciones de rendimiento para 
distintas distribuciones no uniformes de defectos en la misma 1 . Una de las ecuaciones 
que mas precisamente predice el rendimiento para los dados grandes {AD $> 1) es la 
siguiente: 


1 

2 DA 


(16.8-3) 


Para ver como difieren significativamente las Ecuaciones (16.8-2) y (16.8-3) para tamanos 
de dado grandes, consideremos el siguiente ejemplo. 
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EJEMPLO 16.8-2 


Calcular el rendimiento esperado usando (16.8-2) y (16.8-3) para un dado que tenga 
un area de 400 x 400 milipulgadas, suponiendo una densidad de defectos de 
5 defectos/cm 2 (32,25 defectos/in 2 ). 


Solucion 


D - 32,25 defectos/in 2 
A = (0,400) 2 = 0,16 in 2 
Y = e~ AD = <T 516 = 0,58% 

1 1 


Y = 


2D A 2(5,16) 


= 9,69% 


(16.8-2) 

(16.8-3) 


Cuando se planea la production de integrados de aplicacion especifica (circuitos 
integrados disenados a medida para una aplicacion especifica) donde la cantidad necesaria 
puede ser de algunos miles de unidades, el rendimiento esperado y el tamano del dado son 
parametros muy importantes, y se emplean para calcular el coste y el numero de obleas de 
partida que se necesitan para obtener los integrados finales. Para comprender mejor esle 
aspecto considere.mos el siguiente ejemplo. 


----EJEMPLO 16.8-3. - 

Calcular el numero de obleas de las que debemos partir para producir 10 000 
integrados que funcionen correctamente mediante la linea de procesado y el integrado 
siguientes: 

1. Tamano del dado: 450 x 450 milipulgadas. 

2. Densidad de defectos de la linea de procesado: 4 defectos/cm 2 . 

3. Tamano de la oblea: 6 pulgadas. 

Solucion 

Primero calcularemos el rendimiento esperado usando (16.8-3): 


2 DA 

A = 0,203 in 2 

D = 4 x 6,45 cm 2 /in 2 = 25,8 defectos/in 2 



Entonces, usando (16.2-1) para calcular el numero de dados por cada oblea de 6 
pulgadas: 
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nr 2 D 

Dados/oblea = — - 1,77 —j= 


(16.2-1) 


r = 3 pulgadas 
D = 6 pulgadas 

A = 0,450 x 0,450 = 0,203 pulgadas 2 


Dados/oblea = 


7T( 3) 2 
0,203 


1,77(6) 

0,45 


115 


Finalmente, calcularemos el numero de obleas de partida: 


Numero de obleas 


(IC necesarios) 
(rendimiento)(dados/oblea) 


10000 

(0,095)(115) 


= 916 obleas 


Hay que senalar que si la densidad de defectos fuera 0, es decir, suponemos un 
rendimiento perfecto, el numero de obleas de partida seria de 10000/115 = 87. 


16.9. DISPERSION DEL PROCESO 

Como se dijo en la Section 16.8, los circuitos integrados se producen en lotes de 50 a 200 
obleas con unos 100 dados por oblea (depende del tamano del dado y de la oblea). Como 
todos estos circuitos han pasado por todos los pasos del proceso a la vez, las mismas 
condiciones de temperatura, presion, concentraciones de dopadores, etc., solo habra 
pequenas variaciones en sus propiedades electricas dentro del mismo lote. Sin embargo, 
hay grandes variaciones entre las propiedades electricas de circuitos de lotes diferentes. 
Aunque todo el equipamiento esta construido bajo especificaciones muy estrictas, todos 
los parametros del proceso (temperatura, presion, tiempo, etc.) tienen tolerancias aceptables. 
Por ello, mientras que el porcentaje de desviacion de un proceso es muy pequeno, el efecto 
acumulado de todos sus pasos puede convertirse en significativo. Esta variation en los 
parametros eleetricos debida a las variaciones del proceso se conoce como dispersion del 
proceso de un parametro dado. Por ejemplo, con chips de memoria estandar, la dispersion 
del proceso se manifiesta mediante una practica comun a todos los fabricantes que 
clasifican las memorias en funcion del tiempo de acceso a una direction, r acc . Cada chip se 
comercializa con varias opciones para una referencia particular, con las opciones rapidas 
vendidas a mayor precio. Este aspecto se muestra para varias memorias en la Figura 16.9-1. 

Las propiedades electricas tales como el tiempo de acceso para las memorias y los 
tiempos de retardo para logica combinacional (puertas, registros, multiplexadores, etc.) 
tienden a seguir una distribucion normal cuando se dibujan para varios lotes. Del mismo 
modo siguen una distribucion normal para cada uno de los lotes individuales; sin embargo, 
como podria esperarse, la desviacion estandar de un lote unico es mucho menor tal y 
como puede verse en la Figura 16.9-2. 
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Numei-a de referenda 

Tiem^ de acceso a una direcddn (mix.) n$ 

IMS 1600-45 

45 

IMS 1600-55 

55 

IMS 1600-70 

70 


(«) 


Nfonero de referenda 

Acceso a una direcci6n 
(mix*) «s : 

Lectura/modi(k»a4tt/esctit!Bra 
(min.) ns 

IMS 2801-60 

32 

60 

IMS 2801-80 

43 

80 

IMS 2801-100 

53 

100 

IMS 2901-120 

60 

120 

IMS 2801-150 

75 

150 


(b) 


Figure 16.9-1. Memorias comerciales clasificadas y comercializadas de acuerdo con su velocidad: 
(a) RAM estatica CMOS INMOS 64K x 1; (b) RAM dinamica CMOS INMOS 256K x 1. 



Figura 16.9-2. Dispersion del proceso y lotes de uno a otro extremo. 


Para integrados de aplicacion especifica la desviacion del proceso se especifica como 
un porcentaje del retardo de propagacion nominal (tipico). Los tiempos de propagacion 
minimo y maximo (t pd ) se calculan de la forma que sigue: 

tpd, min tpd, nominal ^ 0 (16.9-1) 

tpd. m£x tpd, nominal 


x (1 + P) 


(16.9-2) 
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donde P es la desviacion del proceso, que toma un rango habitual entre el 25 y el 40 por 100. 
El factor de multiplicacion de la desviacion del proceso, K P , se define como: 

K P = 1 + P (16.9-3) 

Asi, el maximo retardo de propagacion debido a la dispersion del proceso es: 

Ad, mdx K p t p d' nominal (16.9-4) 

Para considerar el efecto de semejantes desviaciones del proceso en el retardo de propaga¬ 
cion veamos el siguiente ejemplo. 


- EJEMPL016.9-1 - 

Suponiendo que el valor de t pd para una puerta de dos entradas con una carga tipica 
es de 4 ns, calcular los valores de t pdt min y t pd , m ix para una linea de fabricacion con 
un 25 por 100 de desviacion del proceso y otra con el 40 por 100. 

Solution 

25 por 100 de desviacion: 

t P d, = 4 x (1 - 0,25) = 3 ns 

tpd, mix = 4 X (1 + 0,25) = 5 ns 

40 por 100 de desviacion: 

tpd, min = 4 x (1 - 0,4) = 2,4 ns 

tpd, mix = 4 X (l + 0,4) = 5,6 ns 

El efecto de la desviacion del proceso en el diseno del sistema se discutira mas a 
fondo en el Capitulo 17. 


16.10. EFECTOS DE LA TEMPERATURA Y LA TENSION 

En circuitos integrados de aplicacion especifica (ASIC) CMOS los fabricantes especifican 
los tiempos de propagacion nominales en funcion del numero de cargas y/o de la carga 
capacitiva, para una tension de alimentacion de + 5 V y 25 °C de temperatura en la union, 
tal y como se muestra en la Figura 16.10-1. La temperatura de la union se refiere a la 
temperatura realmente experimentada por los transistores dentro del encapsulado del 
integrado. Las tablas y graficos son suministrados por el fabricante para calcular los 
tiempos de propagacion para diferentes tensiones y temperaturas de la union. 



Nominal i pd (ns) 
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Fan-out (numero de cargas gobernadas) Capacidad de la carga (pF) 

(a) (6) 

Figura 16.10-1. Retardo de propagation nominal en funcion de: (a) numero de cargas; (6) 

capacidad de la carga. 

16.10-1. Temperature en la union 


Para calcular la temperatura de la union de un integrado refrigerado al aire es necesario 
conocer la temperatura del aire, su velocidad y la conductividad termica del encapsulado. La 
temperatura del aire y su velocidad son propiedades del encapsulado del sistema y la 
conductividad termica la da el propio fabricante. La conductividad termica, 6 ja , se expresa en 
grados centigrados por watio y es funcion de la velocidad del aire en el ambiente. Este dato se 
suministra como una curva del tipo de la que aparece en la Figura 16.10-2. Conociendo la 
information anterior la temperatura de la union puede calcularse mediante la siguiente ecuacion: 


donde T } 
T a 

P* 


Tj = T a + e ja p d 

temperatura de la union 
temperatura ambiente 
conductividad termica (°C/W) 
potencia disipada (W) 


(16.10-1) 


u jA 

°c/w 



Velocidad del aire (pies/min) 

Figura 16.10-2. Curva tipica de la resistividad termica en funcion del flujo de aire. 
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Figura 16.10-3. Efecto de la temperatura de la union sobre el retardo de propagacion de las 
puertas CMOS. (Reimpreso con permiso de LSI Logic Corporation.) 

El efecto de la temperatura en el tiempo de propagacion de puertas CMOS es lineal 
como se muestra en la Figura 16.10-3, que suele normalizarse para 25 °C ya que es la 
temperatura nominal para la que se especifica el tiempo de propagacion de puerta. Una 
vez que la temperatura prevista en la union ha sido calculada, la constante de multiplication 
de temperatura, K T , puede tomarse de la Figura 16.10-3. El tiempo de propagacion 
nominal se multiplicara por este factor para obtener el valor a la temperatura de trabajo. 


16.10-2. variation de tension 

El efecto de la subida de tension es la reduction del retardo de propagacion de la puerta 
tal y como aparece en la Figura 16.10-4. El descenso es exponencial en un amplio rango de 
tensiones (2 a 6 V) segun se muestra en la Figura 16.10-4a, mientras que en torno al valor 



(a) (b) 

Figura 16.10-4. Retardo de propagacion en funcion de la tension. ( Reimpreso con permiso de 

LSI Logic Corporation .) 
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nominal de 5 V ± 10 por 100 el descenso es aproximadamente lineal (Fig. 16.10-4/?). Esta 
figura ha sido normalizada para 5 V, con lo que el factor multiplicador K v para otras 
tensiones de trabajo se puede leer directamente de la Figura 16.10-4/?. 


16.10-3. Pear easo para @! retard© de propagacldn 

Lo que mas concierne a los disenadores es el retardo de propagacion en el peor de los 
casos\ para calcularlo el disenador del sistema debe tener en cuenta: 

El peor caso (el mas lento) del procesado del circuito integrado. 

La maxima temperatura prevista en la union. 

La tension minima de trabajo. 

Obtener este peor caso requiere el uso de la informacion de las Secciones 16.9 y 16.10. Esto 
se ilustra mejor con un ejemplo del mundo real. 

r-EJEMPLO 16.10-1 - 

Calcular el retardo de propagacion en el peor caso para una puerta NAND de dos 
entradas con una carga 5 pF bajo las siguientes condiciones. Suponer que el retardo 
de propagacion a + 5 V con T- = 25 °C y una carga de 5 pF es de 4 ns, y 

T a = 25 °C con aire circulando a 400 pies/minuto. 

0 ja para el encapsulado = 30 °C/W. 

Dispersion del proceso para la linea de fabrication: ±30 por 100. 

Tension de trabajo: 5 V ± 10 por 100. 

Solution 

Primero calcularemos la temperatura de la union usando (16.10-1): 

T j = T a + d 

= 25 ll C 4- (30 °C/W)(1,5 W) 

= 70 °C 

El factor de retardo debido a la temperatura de 25 °C se obtiene de la Figura 
16.10-3. El resultado es K T ~ 1,14. Como el retardo de propagacion sube cuando 
baja la temperatura, el valor limite inferior (4,5 V) de la tension de la fuente de 
alimentation sera el que se use para calcular el peor caso; el factor de multiplicacion 
correspondiente a 4,5 V se obtiene de la Figura 16.10-4/? y K v — 1,15. 

Como la dispersion del proceso es, segun se especifica, del 30 por 100 el peor 
caso (el integrado mas lento) tendra 1,3 veces el valor nominal de 4 ns. 

Finalmente, el peor caso del factor de multiplicacion para este ejemplo puede 
calcularse: 


K a 
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16 . 11 . 


Y, de aqui: 


A^peorcaso = 1,3 X 1,14 X 1,15 = 1,7 
Por Io que el retardo en el peor caso es: 


l pci, caso peor — / pci . nominal X -^fpcor caso 

= 4 ns x 1,7 
= 6,79 ns 

Cuando se emplean circuitos integrados de aplicacion especlfica, el peor caso del 
factor de multiplication esta en el rango de 1,7 para aplicaciones comerciales (70 "C, 
4,75 V) a 2,2 para las aplicaciones militares (125 °C, 4,5 V). 


LEYES DE ESCALADO 


En 1974, cuando la longitud tipica de los canales era de 5^m , Robert H. Dennar et al . 4 
escribieron un articulo que sirvio como anteproyecto para la fabricacion de dispositivos de 
1 /xm del canal. Este articulo, ya clasico, afirmaba: «para disenar un nuevo dispositivo 
capaz de tener un menor valor de longitud del canal L, el dispositivo debe disenarse a 
escala mediante transformation de tres variables: dimension, tension y dopado». El articulo 
introduce un factor adimensional de escalado K , por el que se divide cada dimension, 
incluyendo las verticales como el espesor de oxido de puerta y la profundidad de la union, 
para obtener las nuevas. Por ejemplo, si L es la antigua longitud del canal, K el factor de 
escalado y L la nueva longitud del canal, entonces 



(16.11-1) 
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Fggura 16.11-1. (a) Reglas del escala¬ 
do de dispositivos; ( b ) caracteristicas del 
dispositivo en funcion del escalado. 


(b) 




CIRCUITOS ELECTRONICOS 


De la misma forma, la tension de trabajo del dispositivo se reduce en el mismo factor por 
lo que la nueva tension es igual a la antigua dividida por K . Finalmente, las concentraciones 
de impurezas del sustrato deben incrementarse en el factor K por lo que el nuevo dopado 
sera el anterior multiplicado por K Las tres regia's para el escalado del dispositivo 
aparecen resumidas en la Figura 16.11-la. 

Si los tres parametros de dimension, tension y dopado se escalan como en la Fi¬ 
gura 16.11-la, las caracteristicas del nuevo dispositivo pueden precedirse tal y como 
aparece en la Figura 16.11-1/?. La corriente del dispositivo escalado es la antigua dividida 
por K ; este resultado puede calcularse usando (16.1a) y (16.1/?) que muestran las corrientes 
de los dispositivos en la zona lineal y en la de saturation, respectivamente. Usando (16.1/?), 
que se reescribe por conveniencia, i' DS puede calcularse en funcion de i DS : 

L ds ” kJ< v Gs ~ ^tn) Z 


donde 


Sustituyendo 


resulta 


Por tanto 


k 


n 


neW 

~2tL 




_ ^(W/k) [ p cs - V T J 2 

DS 2(t/k)(L/k) k J 

l DS — 2^ X k X (V GS — V TN ) 2 X ^2 



(16.11-2) 


(16.11-3) 

(16.11-4) 

(16.11-5) 


La capacidad de puerta de un transistor MOS viene dada por la siguiente ecuacion: 


C, 


e(W x L) 


puerta 


(16.11-6) 


donde W = ancho de puerta 

L = longitud de puerta 
t = espesor de oxido de puerta 

Por tanto, si todas las dimensiones se escalan en el factor K , entonces: 


C 

'-'puerta 


ejW/k x L/k) 
tjk 


# x I) 1 C puerla 
puer,a / k k 


(16.11-7) 

(16.11-8) 
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Habiendo calculado i' DS y Cp Uerla , los parametros restantes de tiempo de retardo, disipacion 
de potencia y densidad de potencia pueden calcularse como muestran ias ecuaciones de la 
Figura 16.11-1 b. El siguiente ejemplo ilustra el uso de estas leyes de escalado. 

- EJEMPLO 16.11-1 - 

Considerar un ASIC que tenga las siguientes caracteristicas: 

1. Dimension minima: 2 fim, 

2. Numero de puertas: 10 000. 

3. Retardo de puerta: 2 ns 

4. Disipacion de potencia: 1 W 

5. Tamano del dado — 300 x 300 milipulgadas. 

Si este mismo ASIC fuera redisenado y fabricado empleando una linea de 
fabricacion capaz de tener una dimension minima de 1,25 jum, usando las leyes de 
escalado, predecir: 

1. Tamano del dado. 

2. Retardo tipico de puerta (t pd ). 

3. Disipacion de potencia. 

Solution 

Primero calculamos K , como sigue: 

antiguo tamano minimo 2,0 /im 

/f 7 ^ 7 ■ .7T7 1 

nuevo tamano minimo 1,25 ^m 

El tamano del dado puede calcularse ahora: 

Tamano del dado' — tamano del dado x y = 

k 


= —— = 187 milipulgadas de lado 

1,6 


El nuevo tiempo de propagacion t' pd se calcula seguidamente: 
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16.12. LATCH-UP (ENCLAVAMIENTO) 


Con el termino latch-up se hace referenda al camino de baja impedancia automantenido 
entre la tension de alimentacion K DO ( + 5 V) y masa que se forma a causa de los 
transistores bipolares parasitos vertical y lateral inherentes a la estructura de la mayor 
parte dc los integrados CMOS 1 * 3 * 0,7 . La Figura 16.12-1 muestra el diagrama de un 
circuito inversor CMOS con su seccion transversal y con los transistores superpuestos. El 
circuito equivalente del camino de baja impedancia aparece en la Figura 16.12-2. El 
transistor npn vertical se forma con la fuente n del dispositivo de canal n, su pozo p y el 
sustrato dc tipo n. De la misma forma, el transistor pnp lateral consta del drenaje p del 
dispositivo dc canal /?, el sustrato n y el pozo p. 


Canal p 


Canal n 


a 


(</> 



Suslrulo n 


(h) 

Figura 16.12-1. (a) Circuito inversor CMOS; {h) seccion transversal de un inversor CMOS con 

los transistores parasitos pnp y npn. 
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Resistcncia 
del sustrato 



| ^RS 



Transistor npn 
horizontal o lateral 


Transistor 
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vertical 



Resistcncia 
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Figura 16.12-2. Circuito equivalente del latch-up (enclavamiento) de los transislorcs parasitos. 


Aunque no sc hara un anaiisis profundo del circuito dc la Figura 16.12-2, puede verse 
que si los transistores se ponen en conduccion y la ganancia en laze ccrrado del circuito cs 
superior a 1, que es el caso habitual, existira un camino de baja impedancia aulomanlcnido 
entre Vdd y masa. En el mejor de los casos puede eliminarse este camino apagando y 
encendiendo el circuito, pero en la mayoria de los casos de latch-up la corricnie suele ser 
suficiente para provocar un dafio irreversible en el integrado. El latch-up recibio mucha 
atencion durante la primera mitad de los afios ochenla y ahora se toman muchas 
precauciones para minimizar la posibilidad de que aparezea. Las precaucioncs consistcn 
en determinadas tecnicas de fabricacion que intentan, primero, prevenir cl latch-up 
manteniendo valores muy bajos para R s y R w y, despues, a nivcl dc sistema, evitar grandcs 
variaciones de V DD (respecto a masa) durante el funcionamiento del circuito. 

Con respecto al proceso CMOS presenlado en la Seccion 6.6, puede verse que los 
transistores se fabricaron en la capa epitaxial mejor que en el sustrato. Su finalidad es 
reducir la componente R s del circuito de enclavamiento (latch-up) controlando cuidadosa- 
menle la resistividad de la capa epitaxial, cuyas propiedades se controlan mas facilmentc 
que las del sustrato. Usar la capa epitaxial es la tecnica mas comun y mas sencilla para la 
proteccion contra el latch-up. Una segunda tecnica consiste cn proveer la conexion del 
sustrato a V DD y del pozo p de todas las puertas a masa. El efecto es minimizar la distancia 
desde la base del transistor parasito a y masa, asegurando de ese modo bajas R s y R w . 
La tercera tecnica de fabricacion es un pozo p retrogrado (tratado por Robert D. Rung cl 
al s ). El resultado de lal tecnica es reducir la profundidad y la difusion lateral del pozo p 
mientras se aumenta su dopado reduciendo la resistcncia del pozo R w . 

Los circuilos integrados CMOS de entrada/salida necesitan prevenir especialmente cl 
latch-up ya que las corrientes que deben absorber y proporcionar son mayores y el 
ambiente del sistema con el que deben inleraccionar, mas ruidoso. Una tecnica normal es 
siluar un anillo alrededor del pozo p y conectarlo a masa. El proposito de csle anillo cs 
reducir R w y proporcionar caminos cortos hasta masa desde todos los punlos del pozo. 
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PROBLEMAS 

16.2- 1. Para cada uno de los tamanos del dado, calcular el numero de dados en un lote de 50 

obleas de 6 pulgadas y en un lote de 50 obleas de 8 pulgadas. 

I a\ 250 x 250 milipulgadas. 

(b) 8x8 mm. 

(c) 450 x 450 milipulgadas. 

(d) l x 1 cm. 

16.2.2. Repetir el Problema 16.2-1 para lotes de 100 obleas. 

16.2- 3. Repefir el Problema 16.2-1 para lotes de 200 obleas. 

16.2- 4. Suponiendo un rendimiento del 22 por 100, ^de cuantos lotes de 20 obleas se debe partir 

para fabricar 5000 dados con funcionamiento correcto de tamanos como los del Pro¬ 
blema 16.2-1 para obleas de 6 pulgadas? 

16.2- 5. Suponiendo un rendimiento del 50 por 100, ide cuantos lotes de 50 obleas se debe partir 

para producir 10 000 dados que funcionen correctamente con tamanos como los del 
Problema 16.2-1 si el tamano de la oblea es de 8 pulgadas de diametro? 

16.4- 1. Calcular el valor C ox de un transistor CMOS con cada uno de los siguientes espesores de 

oxido de puerta: 

(a) 200 A. 

(b) 300 A. 

(<•) 350 A. 

(d) 600 A. 

Suponiendo constantes todos los parametros, ^cual de los anteriores transistores tendra la 
mayor corriente drenaje-fuente (/ DS ) y cual la menor / DS ? 

16.4- 2. Repetir el problema 16.4-1 para los siguientes espesores de oxido de puerta: 

(a) 250 A. 

(b) 450 A. 




VLSI: FABRICACION DE CIRCUITOS Y SUS EFECTOS... 831 


(c) 650 A. 

(d) 150 A. 

16.4- 3. Calcular la capacidad por micra cuadrada de una interconexion metalica para gate-array 

y en el caso en que cl metal se situe en un canal de conexion con un espesor de oxido 

de 8000 A. 

16.4- 4. Repetir el Problema 16.4-3 para un espesor de oxido del canal de conexion de 6000 A. 

16.4- 5. Calcular la resistencia total de la interconexion de la Figura P 16.4-5 para: 

(a) Metal (suponiendo 0,03 U/D). 

(b) Polisilido (suponiendo 50 fi/D). 

(c) Polisiliciuro (suponiendo 5 Q/D). 



Figura Pi 6.4-5. 


16.4-6. Repetir el Problema 16.4-5 para la siguiente interconexion: 



Figura Pi 6.4-6. 


16.4-7. Calcular la resistencia total de la interconexion de metal de la Figura P16.4-7 (suponiendo 
0,03 Q/D para /? melaI ). 



I— 98 /iin*] Figura Pi6.4-7. 

16.4-8. Calcular la constante de tiempo RC para la interconexion de polisilicio mostrada en la 
Figura P16.4-8 que discurre en un canal donde el espesor de oxido es de 6000 A (suponer 
poly = 30 Q/D). 
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Figura Pi6.4-8. 


16 . 8 - 1 . Suponer que la linea de procesado tiene una densidad de defectos de 6 defectos/cm 2 . 

Calcular el rendimiento para los siguientes tamanos del dado: 

{a) 150 x 150 milipulgadas. 

{b) 300 x 300 milipulgadas. 

(c) 600 x 600 milipulgadas. 

16 . 8 - 2. Repetir el Problema 16.8-1 para una linea de procesado que tenga densidad de defectos de 

2 defectos/cm 2 . 

16 . 8 - 3. Suponer que una linea de procesado tiene una densidad de defectos de 3 defectos/cm 2 . 

Calcular el rendimiento para los siguientes tamanos del dado: 

{a) 200 x 200 milipulgadas. 

(b) 400 x 400 milipulgadas. 

(c) 650 x 650 milipulgadas. 

16 . 8 - 4 . Calcular el numero de lotes de obleas de los que se debe partir para fabricar 20 000 
integrados que funcionen correctamente para el siguiente circuito integrado y parametros 
del proceso: 

1. Tamano del dado = 600 x 600 milipulgadas. 

2. Densidad de defectos = 6 defectos/cm 2 . 

3. Tamano de la oblea = 8 pulgadas. 

4 . Lote de obleas = 50 obleas, 

Repetir el Problema 16.8-4 para una densidad de defectos de 3 defectos/cm 2 . 

Si el retardo de propagation nominal t pd de una puerta NAND manejando una carga 
unitaria es de 2 ns, calcular el f pdmIn y el t pdt para una linea de procesado con un 25 por 
100 de dispersion y para otra con un 40 por 100. 

Calcular la temperatura en la union para un ASIC CMOS de 3 W situado en una tarjeta de 
circuito impreso con una temperatura del aire ambiente de 30 °C y con una velocidad del 
aire de 500 pies/minuto. Suponer que el encapsulado del ASIC es el mismo que en el caso 
de la Figura 16.10-2. 

Repetir el Problema 16.10-1 para un ASIC CMOS de 2 W con temperatura del aire 
ambiente de 25 °C y con una velocidad del aire de 400 pies/minuto. 

Si el t pd de una puerta es de 1,5 ns a temperatura, tension y procesado nominates (25 °C, 
5 V), calcular el factor multiplicador de temperatura K T , el factor multiplicador de tension 
K Vt el factor de multiplication del proceso K P y el t pd m&x para las siguientes condiciones de 
trabajo: 4,75 V, 6 ja = 25 °C/W, potencia 2,5 W, velocidad del aire de 400 pies/minuto y 
temperatura del aire 30 °C con un 40 por 100 de dispersion del proceso. 


16 . 8 - 5 . 

16 . 9 - 1 . 

16 . 10 - 1 . 

16 . 10 - 2 . 

16 . 10 - 3 . 
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16 . 11 - 1 . Dado el siguiente transistor y las dos caracteristicas de entrada de la puerta para una linea 

de procesado con una dimension minima de 2 /zm: 

(zz) Capacidad de entrada = 1 pF. 

(b) Area de puerta = 100 /zm 2 . 

(c) Potencia de la puerta = 1 /zW. 

Suponiendo que todas las dimensiones, tension y dopado estan escaladas por el mismo 
factor /c, determinar los valores de los parametros {a\ ( b ) y (c) para un proceso con una 
dimension minima de 1,25 /zm. 

16 . 11 - 2. Repetir el Probiema 16.11-1 para un proceso con dimension minima de 0,8 ^m. 

16 . 11 - 3. Repetir el Probiema 16.11-1 para un proceso con dimension minima de 0,5 /zm. 

16 . 11 - 4 . Suponer un ASIC con las siguientes caracteristicas: 

(a) Dimension minima = 1,25 /zm. 

(b) Numero de puertas = 30 000 puertas. 

(c) Tamano del dado = 350 x 350 milipulgadas. 

(d) Disipacion de potencia = 1 W. 

Suponer un escalado uniforme de las dimensiones, la tension y el dopado. Calcuiar el 
tamano del dado y la disipacion de potencia para este ASIC si la dimension minima es de 
0,5 /zm. 



Metodologias de diseno 
de ASIC y consideradones 
en el diseno de sistemas 


CAPITULO 



INTRODUCCION 

Durante la decada de los setenta y principios de los ochenta los sistemas eran realizados 
empleando los circuitos integrados (Cl) disenados y fabricados por el vendedor correspon- 
diente. Estos Cl entraban dentro de las categorias de escala media de integracion (MSI), 
gran escala de integracion (LSI) y escala de integracion muy grande (VLSI) tal y como apare- 
ce representado en la Figura 17.1. Durante ese periodo muchos sistemas digitales empleaban 
memorias LSI y VLSI, microprocesadores VLSI como procesadores centrales y funciones 
MSI con logica transistor-transistor (serie 7400 TTL). En la Figura 17.2 se enumeran varias 
funciones MSI de la serie TTL 7400 junto con el numero de puertas equivalentes , que es el 
numero de puertas CMOS de dos entradas que serian necesarias para sustituir ese Cl si 
fuera realizado empleando unicamente puertas de 2 entradas. Este concepto de «puertas 
equivalentes» es una medida ampliamente aceptada de la complejidad de un CL 

A la vista de las Figuras 17.1 y 17.2 resulta evidente que existia una diferencia muy 
significativa en el grado de integracion de cualquier logica implementada con funciones 
MSI cuando se comparaba con memorias y microprocesadores. A nivel de sistema esto se 
traducia en unas tarjetas de circuito impreso (PC) en donde los microprocesadores VLSI y 
las memorias, que proporcionaban la mayor parte de la funcionalidad del sistema, ocupaban 
solo una pequena parte de la tarjeta, mientras que los bloques MSI, que suministraban 
solo una pequena parte de la funcionalidad, ocupaban la mayor parte del espacio de la 
tarjeta. Mientras que estos circuitos integrados MSI cuestan bastante menos de 1 dolar, 
estaban siendo situados en tarjetas de circuitos impreso en las cuales el coste de ubicacion 
de un Cl era de 2 a 3 dolares. Por tanto, donde se usaban los Cl MSI, el coste de la tarjeta 
de circuito impreso superaba el coste del circuito integrado en un factor de 3 a 10. Cuando 
se incluyen los costes adicionales de la totalidad del ensamblado tales como fuentes de 
alimentation, soportes de placas de circuito impreso, cableado de los paneles, armarios y 
equipos de refrigeration del sistema, el montaje de un Cl MSI en un sistema puede mul- 
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Figura 17.1. Categoria de integracion. 
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FIgyra 17.2. Algunas funciones MSI de la serie 7400 con el numero 
de puertas equivalentes. 


tiplicar el coste del propio circuito integrado por un factor tan alto como 15 6 20, La 
solution obvia para reducir el coste del montaje del sistema era minimizar el empleo de Cl 
MSI en el propio sistema. Esto podia alcanzarse mediante la sustitucion de varios MSI 
por un circuito integrado LSI o VLSI. Puesto que el circuito VLSI estaba sustituyendo a 
circuitos logicos MSI de aplicacion especifica, el circuito VLSI era disenado por el 
disenador del sistema mejor que por el fabricante de circuitos integrados. Esto condujo al 
nacimiento y explosivo desarrollo de los circuitos integrados de aplicacion especifica (ASIC). 

El concepto basico tras la aproximacion al ASIC era que el disenador del sistema global 
disenara aquellos Cl que fueran exclusivos para su aplicacion (aplicacion especifica) y los 
empleara de manera conjunta con los Cl disenados por el vendedor como microprocesadores 
y memorias. Esta combination dio como resultado sistemas que constaban, en su mayor 
parte, de componentes LSI y VLSI, lograndose un aumento en el nivel de integracion del 
sistema total, mejorandose la realization del sistema, reduciendose el coste y obteniendose 
una relation mas atrayente entre los costes de los integrados y del ensamblado. 

Pueden emplearse diversas soluciones para el diseno y la production de ASIC. Esas 
soluciones, que se estudiaran en este capitulo, son las siguientes: 

Logic Cell Array (Matriz de celulas). 

Gate Array (Matriz de puertas). 

Structured Array (Matriz estructurada). 
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Standard Cell (Celula estandar). 

Custom Circuits (Circuitos totalmente a medida). 


Las caracteristicas, esfuerzo de diseno y ventajas de cada una de las anteriores aproxima- 
ciones a los ASIC se presentan en las Secciones 17.1 a 17.5. La Seccion 17.6 muestra una 
aproximacion al analisis del coste que considera tanto los costes de desarrollo del ASIC 
como los costes unitarios de una production repetida. En la Seccion 17.7 se comenta la 
solution mas popular para perfeccionar la comprobacion de los ASIC mientras que en la 
Seccion 17.8 se presentaran las tecnicas para la distribution y el control del reloj. 

Los programas para el diseno asistido por computador (CAD) que se ejecutan en 
estaciones de trabajo (workstations), minicomputadores y grandes sistemas, resultan ser 
herramientas esenciales en el diseno, analisis y disposition de ASIC y se presentan en el 
Capitulo 18. 

17.1. LOGIC CELL ARRAY 

A diferencia del resto de opciones para un ASIC que se tratan en este capitulo, el logic cell 
array (LCA) es un bloque disponible comercialmente con su proceso de fabrication ya 
finalizado y que puede ser personalizado para cumplir la funcion deseada mediante un 
fichero de datos que se carga en celulas de almacenamiento RAM en la LCA. Cuando 
aparecieron en 1985 las primeras LCA contenian mas de 2000 puertas equivalentes (de 2 
entradas) que eran capaces de sustituir varias docenas de funciones MSI (vease Fig. 17.2). 
Tanto la definition de la funcion logica como sus interconexiones quedan determinadas 
por los datos contenidos en las celulas RAM internas; los cambios en la logica interna 
pueden implementarse por medio de la carga de un nuevo fichero de datos RAM. Una 
LCA tipica se muestra en la Figura 17.1-1. Contiene 64 bloques de logica configurables 
(CLB), 58 bloques de entradajsalida configurables (IOB) y una red de metal de 2 capas con 
Hneas verticales y horizontales para la interconexion de CLB e IOB. En la Figura 17.1-2 
aparece un diagrama de bloques de un bloque de logica configurable (CLB). 

El CLB mostrado en la Figura 17.1-2 contiene un biestable Z), seis selectores etiquetados 
del 1 al 6 y un bloque de logica combinacional. Este bloque puede implementar una 
funcion logica combinacional de 4 entradas o se puede usar para sintetizar dos funciones 
independientes de 3 cualesquiera de las 4 entradas. Las entradas del bloque de logica 
combinacional son las entradas A, B y C y la salida del selector 1, que se emplea para 
seleccionar como cuarta entrada bien la entrada D del CLB bien la salida Q del biestable. 
Este bloque logico esta implementado realmente en la LCA como una RAM 16 x 1. Las 
salidas del bloque combinacional pueden controlar el biestable D o estar conectadas a las 
salidas X e Y del CLB a traves de los selectores 5 y 6. Los selectores 2 y 4 se emplean para 
seleccionar las entradas de set directo (S) y borrado directo ( R ) del biestable Z), mientras 
que el selector 3 se usa para seleccionar la entrada del reloj (CL). Para una mejor 
comprension del grado de complejidad del CLB considerese el diseno de un contador 
sincrono de 4 bits. Un contador de 4 bits puede disenarse empleando solo 4 CLB como los 
que se muestran en la Figura 17.1-3. Puesto que las puertas necesarias para convertir un 
biestable D en un biestable J-K deben realizar solo una funcion de 3 variables /, K y Q, la 
segunda funcion de 3 entradas disponible en cada CLB puede usarse para generar la 
entrada de habitation del contador del siguiente bit de mayor peso, como se muestra en 
la Figura 17.1-4 (vease pagina 840). Considerese que mientras que la equivalencia en 
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Figura 17.1-1. Layout de LCA XILINX XC2064. (Reimpreso con permiso de XI LI NX .) 

puertas del contador sirve como comparacion de la complejidad relativa de circuitos 
integrados, el contador CLB es de suma importancia cuando se realiza la partition de 
funciones logicas en la LCA. 

La Figura 17.1-5 muestra el diagrama del bloque de entrada/salida. Este bloque puede 
configurarse como entrada, salida o linea bidireccional triestado. Adicionalmente, cuando 
se reciben datos, la serial de entrada puede controlar un biestable D o evitarlo. 

Se dispone de programas de diseno asistido por computador (CAD) para LCA; se 
ejecutan sobre pequenos computadores personales (IBM XT, AT, etc.). Por medio de un 
paquete de graficos interactivos, los CADs permiten al usuario la definition de la funcion 
del CLB y de los bloques de entrada/salida, asi como la interconexion de estos bloques. El 
programa de CAD trasvasa, entonces, esa information a un fichero de datos para la carga 
dentro de la RAM de almacenamiento de la LCA. Este proceso se muestra en la Fi¬ 
gura 17.1-6. 

Despues de que el fichero de datos que define el modo de funcionamiento de la LCA se 
almacena en la RAM de la propia LCA, este fichero debe cargarse en el dispositivo LCA 
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Figura 17.1-2. Diagrama de bloques del CLB XILINX XC2064. (Reimpreso con permiso de 

XILI NX.) 



Habilitacion de 
la siguiente etapa 


Figura 17.1-3. Contador sincrono de 4 bits empleando 4 CLB. 


como parte de la secuencia de encendido . Es importante darse cuenta, desde el punto de 
vista del diseno, que este fichero de datos LCA debe almacenarse en alguna parte dentro 
del sistema de manera no volatil y que debe preverse suficiente capacidad para el 
almacenamiento de cada una de las diferentes LCA dentro del sistema. 

La ventaja principal del empleo de una LCA es la rapidez con la cual un prototipo de 
trabajo puede estar disponible. Una vez que el diseno se ha completado y simulado en PC, 
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Flgura 17.1-4. Etapa CLB simple del contador de 4 bits de la Figura 17.1-3. 

el fichero RAM puede ser generado y cargado en la LCA. No se requiere generation de 
mascara o procesado del circuito integrado como en las otras soluciones que se comentaran 
con posterioridad en este capitulo. Los inconvenientes de esta solution basada en LCA 
son la menor densidad y el funcionamiento mas lento de las LCA en comparacion con 
gate arrays, standard cells y full custom en el diseno de ASIC. 


17.2 GATE ARRAYS 
17.2-1. Vision global 

Los gate arrays , que proporcionan mayores densidades (numero de puertas por chip) y 
mejor funcionamiento (puertas mas rapidas y mayor frecuencia de reloj) que las LCA, 
ofrecen una alternativa ASIC a las propias LCA. Por ejemplo, al mismo tiempo que 
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FlSUf3 17.1-5. Diagrama de bloques del bloque E/S de LCA XILINX XC 2064. (Reimpreso con 

permiso de XILINX.). 
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Fsgura 17.1-6. 

de datos LCA. 


Generation del fichero 
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aparetian LCA con una complejidad de 2000 puertas, ya era facil disponer de gate arrays de 
10000 a 20000 puertas por circuito integrado. Sin embargo, el gate array precisa de la 
realization de mascaras y de un procesado del Cl para particularizar la oblea «maestra» del 
gate array. Por tanto, el disenador del sistema paga este aumento de densidad y caracteristicas 
con un incremento del tiempo y coste de desarrollo. Parte de este aumento en los gate 
arrays, si los comparamos con las LCA, se debe a] diferente orden de magnitud en el numero 
de puertas. Obviamente se incrementa el tiempo de diseno y simulacion a causa del mayor 
numero de puertas del gate array. Tambien aumenta de manera exponencial el tiempo de 
simulacion con el total de puertas. Estas afirmaciones resultaran claras por la razon 
fundamental de la estructura de los gate arrays que se expone en esta section. 

Tal y como se expuso en el Capitulo 16, la fabrication de circuitos integrados es una 
operation de procesado por lotes donde muchos Cl identicos se fabrican a la vez. Cuando el 
volumen de uso de un Cl particular aumenta, el coste unitario del mismo disminuye. Sin 
embargo, cuando se habla de ASIC, donde el Cl se disena para una aplicacion en particular, 
el volumen tiende a ser muy bajo. Para proporcionar un medio de conseguir un compromiso 
entre el bajo coste de la production en gran cantidad y el bajo volumen que se requiere de 
un ASIC particular, fueron desarrollados los gate arrays. En los gate arrays se procesan 
grandes cantidades de la oblea maestra, que contiene muchos dados cada uno de ellos con 
un modelo uniforme de transistores p y n, antes del ultimo paso previo a la metalizacion. En 
referenda a la Figura 16.6-1, este preproceso corresponde a los pasos que se muestran en la 
Figura 16.6-la hasta k, Puesto que todos los usuarios de este tamaho particular de gate 
array necesitaran el mismo tipo de oblea maestra, se pueden fabricar y almacenar grandes 
cantidades de estas obleas. La particularizacion de una matriz, que se refiere a la manera en 
la que la oblea maestra se convierte en un ASIC particular, se consigue de modo total usando 
lo dos niveles de metalizacion, Esta personalization corresponde a los pasos mostrados en la 
Figura 16.1-1/ hasta o. Dicha particularizacion se hara para las pequenas cantidades que son 
necesarias de un determinado ASIC, pero estos pasos se llevan a cabo un poco mas adelante 
que los pasos de preprocesado que fueron realizados con grandes cantidades. 


17.2-2. Estructura del gate array 

Se estudia ahora que tipo de preprocesado (o predifusion) patron de transistores n y p 
debera fabricarse que pueda ser conformado en funciones logicas que, interconectadas, 
formaran un ASIC unico, utilizando solamente dos niveles de metalizacion. La Figura 17.2-1 
muestra la disposicion total de un gate array CMOS tipico. Los terminales y transistores 
de entrada/salida pueden conectarse para crear diferentes circuitos de control de salida o 
reception que se forman alrededor del perimetro del gate array. Estas celulas se usan 
principalmente para entrada/salida y consisten en transistores mayores que los que se 
emplean en las celulas logicas. Encerrada por una linea de trazos, la matriz interna 
contiene columnas de transistores p y n difundidos separados por canales verticales de 
interconexion (nivel 1). Las conexiones horizontales se implementan en un segundo nivel 
de metalizacion y cruzan sobre las columnas de difusion de las posiciones inactivas que se 
seleccionen. Una de las posibles variaciones en la disposicion de celulas logicas se muestra 
en la Figura 17.2-2. Una celula logica aparece en el centro de la Figura 17.2-2; dispone del 
area comprendida entre los buses de alimentation V DD y V ss y su ancho es el que se 
muestra. La celula contiene una region de difusion tipo p (debajo del bus V DD ) atravesada 
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Celulas E/S Columna de 



Celulas E/S 


FBgura 17.2-1, Gate array sin conectar. 

por tres tiras de polisilicio, que estan conectadas a contactos de puerta de transistor y se 
encuentran separadas por regiones de contacto. De modo similar, la celula contiene una 
difusion n de igual tamano que es atravesada tambien por tres tiras de polisilicio. Cada 
region de difusion puede formarse con tres transistores, los cuales pueden estar conectados 
en paralelo o en serie por medio de metalizaciones verticales como las que se muestran en 
las Figuras 17.2-3 y 17.2-4, respectivamente. En estas figuras los terminates de drenaje (Z) a , 
D h , D c ) y de fuente (S a , S b , 5 C ) estan etiquetados en el layout (esquema de disposicion) y en 
el esquema electrico. Cada transistor se forma mediante la difusion a ambos lados del 
polisilicio (drenaje y fuente) y el polisilicio que forma la puerta. 

Habiendo visto como conectar los transistores p o n de una celula en serie o en 
paralelo, pasamos ahora a describir como se realiza una puerta NO-O o NO-Y de Jres 
entradas. En la Figura 17.2-5 aparecen los esquemas de una puerta NO-O de tres entradas 
CMOS y de una NO-Y de tres entradas, mientras que la Figura 17.2-6 muestra como la 
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Disposicion celula basica 



Altura 
de celula 


Figura 17.2-2. Layout de celulas empleadas por Control Data Corporation. (Reimpreso con 

permiso de Control Data Corporation.) 

celula de la Figura 17.2-2 puede convertirse en una puerta NO-Y de tres entradas por 
medio de las conexiones metalicas adecuadas de primer nivel (metalizacion vertical). De 
modo similar se puede realizar una puerta NO-O de tres entradas situando los transistores 
p en serie y los n en paralelo. 

Una segunda celula logica muy comun en gate array contiene solo dos pares de 
transistores p y n como se muestra esquematicamente en la Figura 17.2-7(3, en la que los 
puntos representan posibles contactos. La Figura 17.2-76 y c muestra como pueden 
conectarse los transistores mediante metalizacion para formar puertas de dos entradas 
NO-Y y NO-O respectivamente. 


17.2-3. Disenando con gate array 

Cuando se disena con gate arrays es importante recordar que los transistores p y n 
incluidos en las celulas logicas tienen el mismo tamano y que todas las celulas logicas son 
del mismo tamano. Esto facilita la alta densidad en los gate arrays pero impone las 
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Fflgura 17.2-3. 


Region de difusion conectada por metal en vertical para formar tres transistores 
en paralelo. 


siguientes limitaciones en el circuito, de las que el disenador debe ser consciente: 1) las 
puertas tienen desequilibrados los tiempos de subida y de bajada y 2) este desequilibrio es 
peor para las puertas NO-O que para las NO-Y. 

La razon del desequilibrio en los tiempos de subida y de bajada de las puertas puede 
verse considerando un inversor CMOS que controla las entradas de otra puerta. La carga 
que ve el controlador es principalmente capacitiva, como se muestra en la Figura 17.2-8. 
Cuando la salida del inversor pasa de un 0 logico (» 0 V) a un 1 logico (% 5 V), la carga 
capacitiva debe cargarse a traves del transistor p y, a la inversa, cuando la salida del 
inversor cambia de un 1 logico a un 0 logico, la carga capacitiva debe descargarse a traves 
del transistor de canal n. En referencia a las anteriores figuras (16.1 a) hasta (16.1c) puede 
verse que la unica diferencia entre la corriente de drenaje a fuente suministrada por un 
transistor de canal p o de canal n, de iguales dimensiones, es la movilidad p dedos 
portadores en el canal. Para un dispositivo de canal n los portadores son electrones y para 
uno de canal p son huecos. Puesto que la movilidad de los electrones en el silicio es apro- 





Fig Ufa 17.2-5. (a) Puerta NO-O de tres entradas CMOS; ( b ) puerta NO-Y de tres entradas 

CMOS. 
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Figura 17.2-6. Celula conectada por metal para formar puertas NO-Y. (Reimpreso con permiso 

de Control Data Corporation .) 

ximadamente 2,7 veces la de los huecos, los transistores de canal n pueden suministrar 2,7 
veces la corriente del transistor de canal p y por tanto el tiempo de bajada sera aproxi- 
madamente 2,7 veces menor que el tiempo de subida. 

La razon de que el desequilibrio entre los tiempos de subida y de bajada sea peor en 
una puerta NO-O que en una NO-Y puede apreciarse considerando los circuitos para las 
puertas NO-Y y NO-O de tres entradas mostrados en la Figura 17.2-5. 

En la puerta NO-O el tiempo de bajada de la puerta sera aproximadamente igual al 
del inversor puesto que los dispositivos rapidos de canal n estan en paralelo, mientras que 
el tiempo de subida sera mucho mayor ya que los dispositivos de canal /?, mas lentos, estan 
en serie. Por otro lado, la puerta NO-Y tendera a tener tiempos de subida y de bajada 
aproximados pues los dispositivos rapidos de canal n estan en serie, mientras que los 
dispositivos rapidos de canal p estan en paralelo. Por tanto, como regia general de diseno 
con matrices de puertas resulta preferible emplear puertas NO-Y en lugar de puertas 
NO-O en los caminos del diseno donde el tiempo sea critico. 

La Figura 17.2-9 muestra una vision de conjunto del proceso de diseno con gate array. 
El ingeniero de diseno establece el mismo empleando una estacion de trabajo interactive 
El diseno se da en forma esquematica, empleando los elementos de una familia de celulas 
que ha sido suministrada por el fabricante del gate array. Los elementos de la familia de 
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Flgura 17.2-8. Inversor CMOS excitando 
una carga capacitiva. 



Fig Lira 17.2-9. Diseno gate array y vision global del proceso. 

celulas constan de puertas, biestables y distintas funciones del tipo MSI como multiplexores, 
contadores de n bits y registros de n bits. En la Figura 17.2-10 se muestra una lista de los 
elementos tipicos dentro de una familia. Para cada miembro (elemento) de la familia de 
celulas el fabricante suministra al ingeniero datos como el simbolo logico, un esquema 
electrico, los tiempos de retardo excitando cargas variables en terminos del numero de 
cargas o picofaradios y el numero de celulas logicas de la matriz que requiere el elemento. 
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Figura 17.2-10. Libreria de ce- 
lula para gate array de 6 K. ( Reim- 
preso con per mi so de Control Data 
Corporation .) 


DOCM On-Chip Maintenance System 
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La description de un elemento tipico aparece en la Figura 17.2-11. Estos datos se 
suministran tambien en soporte magnetico para entrada en CAD. 

El bloque del sistema de diseno asistido por computador (CAD) de la Figura 17.2-9 
representa un conjunto de programas que se ejecutan sobre una estacion de trabajo y un 
gran computador. Los CAD se trataran con mas detalle en el Capitulo 18. En este 
momento, es suficiente con darse cuenta de que el proposito de los CAD es verificar la 
logica y la correction temporal del diseno por medio de la simulation en computador, 
situar los elementos del diseno en las posiciones fisicas dentro de la matriz de puertas y 
conectar (metalizar) la matriz. La salida final de los CAD es una cinta magnetica con el 
generador del circuito patron (PG), con la que se pueden realizar las mascaras necesarias 
para la metalizacion. Refiriendonos de nuevo al proceso CMOS tipico presentado en la 
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Figura 17.2-11. Datos tipicos para un elemento de un gate array, (Reimpreso con permiso de 

Control Data Corporation.) 
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Ffgura 17.2-12. Utilization de la ce- 
lula por variation del tamano del gate 
array. 


Figura 16.6-1, la metalizacion precisa desde la mascara M 6 hasta la M l0 . Como muestra la 
Figura 17.2-9, estas mascaras se usan para finalizar la elaboration de las obleas maestras 
preprocesadas. 


17.2-4. Dimensionado deg chip 

Aunque a los fabricantes les gusta anunciar el tamano de sus gate arrays mediante el 
numero de puertas equivalents , donde una puerta equivalente se define como una puerta 
de dos entradas, este dato solo sirve para realizar comparaciones aproximadas. Cuando se 
divide el diseno de un sistema en gate arrays separados es importante entender exactamente 
que constituye una celula, cuantas celulas se necesitan para implementar cada miembro de 
Ja familia de celulas y el numero total de celulas logicas y de entrada/salida que hay en la 
matriz. 

En el gate array del tipo mostrado en la Figura \12-la el numero de puertas es igual al 
numero de celulas, mientras que en el gate array del tipo representado en la Figura 17.2-2 
el numero de puertas anunciado es igual a 1,5 veces el numero de celulas. Lo que el 
ingeniero que disena con gate array debe asegurar es que el numero total de celulas usadas 
en el diseno ASIC no supera el porcentaje de celulas totales (utilizacion celular) que 
recomienda el fabricante. Ya que el gate array tiene un numero fijo de canales de conexion, 
todos los fabricantes recomiendan una utilizacion celular menor del 100 por 100 para 
poder garantizar que su software de conexionado podra realmente interconectar el diseno 
del usuario. La utilizacion celular recomendada disminuye a medida que aumenta el 
tamano del gate array. En la Figura 17.2-12 se muestran algunos valores tipicos de 
utilizacion celular. 


17.3. STRUCTURED ARRAY* 

17.3-1. Vision global 

Considerando la estructura de los gate arrays, queda claro que no se han previsto 
dispositivos de memoria [RAM o de solo lectura (ROM)] en el gate array. Cuando el 
numero de puertas por chip era bajo, esto no representaba un problema. Sin embargo, 
cuando el numero de puertas aumento hasta 20 000 y mas, la carencia de memoria en los 
gate arrays llego a ser un serio inconveniente en muchas aplicaciones. Para superar ese 
inconveniente se introdujeron varios productos que contenian una region con gate array y 


«Structured Array» es una marca registrada por LSI Logic, Ins. 
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memorias reconfigurabies RAM y ROM. Para ser consecuente con la metodologia de 
diseno del gate array, estas RAM y ROM habian de ser reconfigurables por medio de 
metalizacion. 


Estruetura 

Uno de los primeros intentos de combinar memoria y logica en una unica matriz fue 
presentado en la Conferencia Internacional de Circuitos de Estado Solido del IEEE en 
1985 1 . En este articulo se describian las estructuras de los tres chips siguientes: 

20 K puertas sin memoria. 

15 K puertas con 6 Kbits de memoria. 

10 K puertas con 12 Kbits de memoria. 

La matriz de 20 K se dividio en 4 cuadrantes y la segunda y tercera estruetura se 
formaron reemplazando uno o dos cuadrantes con RAM de 6 Kbits, como muestra la 
Figura 17.3-1. Ademas, los 6 Kbits de RAM consistian realmente en 4 memorias de 64 
palabras x 24 bits como se representa en la Figura 17.3-1. Por medio de la metalizacion 
es posible configurar un cuadrante de RAM segun diferentes organizaciones empleando la 
memoria de 64 palabras x 24 bits como bloque de construccion. Por ejemplo, se podrian 
construir dos memorias de 64 palabras x 84 bits, o una memoria de 64 palabras x 96 
bits, o una memoria de 256 palabras x 24 bits a partir del bloque de construccion basico, 
en un solo cuadrante. 

A finales de 1986, LSI Logic Corporation introdujo una serie de productos que 
denomino serie ((Structured Array» (matriz estructurada), que contenian un gran numero 
de puertas en una section de gate array mas grande y memorias de alta velocidad 
reconfigurables con metal. La Figura 17.3-2a enumera los miembros de esta serie con el 
numero de puertas y el total de bits de memoria y la Figura 17.3-26 informa de como 
pueden ser configuradas estas memorias. La Figura 17.3-3 muestra la disposition en 
planta de cada uno de los miembros de la serie Structured Array. 

Desde el punto de vista del procesado, el Structured Array es similar al gate array en 
que cualquier parte de un Structured Array espetifico puede preprocesarse en grandes 
cantidades, independientemente de la aplicacion, hasta los pasos de metalizacion. El 
diseno de aplicacion especifica del usuario puede implementarse entonces usando dos 
niveles de metalizacion, como sucedia con el gate array. 


5 K 

puertas 

5 K 
puertas 

5 K 

puertas 

5 K 
puertas 


(a) 20 K puertas 


5 K 

puertas 

5 K 
puertas 

5 K 

puertas 

6-Kb 

RAM 


(i b ) 15 K puertas 

6-Kb RAM 


5 K 
puertas 

5 K 
puertas 

6-Kb 

RAM 

6-Kb 

RAM 


(c) 10 K puertas 

6-Kb RAM 


64 palabras 
x 24 bits 

64 palabras 
x24 bits 

64 palabras 
x 24 bits 

64 palabras 
x24 bits 


{d) Cuadrante RAM 
de 6 K-bits 


iFSgura 17.3-1. Gate array CMOS de 20 K con memoria reconfigurable. 
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Tip© de 
array 

Bloques de 
memoria 

bloque 

LSA 1501 

Dos x 9 Kbits 

1 K x 9 

512 x 18 

256 x 36 

LSA 1502 

Dos x 18 Kbits 

2 K x 9 

1 K x 18 

512 x 36 

LSA 1503 

Dos x 2304 bits 
3-port RAM 

256 x 9 

128 x 18 

64 x 36 

LSA 1504 

Dos x 2304 bits 
5-port RAM 

256 x 9 

128 x 18 

64 x 36 



nm 


LSA 1501 

37 000 

18 Kbits 

LSA 1502 

30000 

36 Kbits 

LSA 1503 

41000 

4 Kbits (3-port RAM) 

LSA 1504 

37 000 

4 Kbits (5-port RAM) 


(a) (b) 

Flgura 17.3-2. Series de Structured Array de LSI Logic Corporation, (a) Tamano de las RAM y section gate 
array; ( b ) configuraciones posibles de RAM, (Reimpreso con permiso de LSI Logic Corporation) 


17.3- 3. Dfseflando con Structured Arrays 

Puesto que la region gate array de un Structured Array es identica a un gate array, el 
diseno esta sujeto a las mismas limitaciones y metodologia que las expuestas en la Sec¬ 
cion 17.2. Las memorias pueden reconfigurarse con las limitaciones dadas por el tamano 
del bloque constructivo de memoria y el numero total de bloques disponibles. Basicamente, 
la configuration de la memoria consiste en la conexion de los bloques de memoria para 
formar el numero deseado de palabras y de bits por palabra. 

17.3- 4. DImensfonado del chip 

La determination de la cantidad de logica que cabe en una region de matriz logica de un 
Structured Array especifico se realiza exactamente igual que en un gate array. La cantidad 
de memoria esta claramente definida por los bloques constructivos del Structured Array. 
Como en el caso del gate array, el tamano dado es siempre el mismo, independientemente 
del porcentaje de matriz usada en un diseno especifico. 

17.4. STANDARD CELLS 

17.4- 1. Vlsldn global 

En cada una de las anteriores aproximaciones al diseno ASIC, se establecio un cierto 
compromiso en el cual se sacrificaba bien la densidad, bien las caracteristicas finales para 
facilitar la personalization. Con el logic cell array se sacrificaron densidad y velocidad 





5A1501 


LSA1502 



LSA1503 LSA15M 

Fig lira 17.3-3. PJano de planta para la serie de LSI Logic Corporation. (Reimpreso con permiso 

de LSI Logic Corporation .) 


para conseguir producir un solo tipo de bloque que pueda ser personalizado por medio de 
los datos almacenados en los chips de RAM. Aunque capaz de una mayor densidad y 
mejores caracteristicas que el logic cell array, el gate array sacrificaba tanto las caracteris- 
ticas finales optimas, al exigir que todos los transistores fuesen del mismo tamano, como la 
densidad optima ya que habia que proporcionar suficientes canales de conexionado para 
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manejar adecuadamente cualquier logica (y estos canales estaban ahi tanto si eran usados 
como si no). Estos compromisos permiten que el gate array se personalice a la vez que 
tiene lugar la metalizacion del chip. 

Con el metodo standard cell es posible mejorar las caracteristicas, densidad y tamano 
del dado del gate array, pero el precio a pagar es que la personalizacion se consigue 
mediante unas mascaras unicas para todos los pasos del proceso. Por tanto, el proceso 
para el diseno con standard cell es mas largo y costoso. Puesto que se requiere un 
conjunto completo de mascaras para cada diseno ASIC, el coste del conjunto de mascaras 
sera mayor que el de las mascaras de metalizacion que se necesitan para los gate arrays. 
Una ultima ventaja de los standard cells es que cualquier tamano de memoria, ALU u 
otro bloque funcional deseado puede situarse en cualquier sitio del dado. Esta es una 
ventaja significativa sobre el Structured Array en el cual las RAM estan predifundidas en 
posiciones especificas. 


17.4-2. Estrwetyra del standard sell 

A diferencia de los gate arrays, donde una celula queda determinada por un numero fijo y 
una distribution fija de transistores n y p de igual tamano, en la metodologia standard cell 
una celula es una unidad funcional como puede ser una puerta, un biestable o un 
multiplexor y contendra un numero variable de transistores de diversos tamanos. Por 
ejemplo, una celula NO-Y de dos entradas contendra cuatro transistores mientras que una 
puerta de cuatro entradas contendra 8 transistores. Una familia de celulas se disena donde 
los tamanos de los transistores dentro de una celula y desde una celula a otra celula 
puedan variar y variaran en su longitud (L) y ancho (IV). Cada celula de la familia es 
disenada y situada para optimizar parametros especificos. Por ejemplo, si la velocidad es 
la principal caracteristica, se puede usar transistores mas anchos como dispositivos de 
canal p en pull-up, que equilibraran los tiempos de subida y de bajada de las puertas. Esto 
puede verse recordando las discusiones previas (vease Sec. 3.2 y la introduction al Cap. 16) 
donde la corriente de drenaje a fuente, i DS) para un MOSFET, es proporcional a k n y k py 
ecuaciones que conviene repetir a continuation: 


k = 


K = 


2 1 L 

(17.4-1) 

ue W 

(17.4-2) 

^p v 

2 1 L 


donde 


K 

e 

t 

W 

L 

A n 


movilidad de los electrones en canal n 

movilidad de los huecos en canal p 

constante dielectrica del oxido bajo la puerta 

espesor del oxido de puerta 

ancho del canal 

longitud del canal 

2,7 p p (para silicio) 


Puesto que para cualquier linea de procesado dada p n , p p , e y t estan fijadas y L tendra 
el tamano caracteristico minimo de cara a conseguir la maxima velocidad, el ancho del 
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transistor de canal p debe ser aproximadamente 2,7 veccs el ancho del transistor de canal n 
en un inversor CMOS para tener unos tiempos de subida y de bajada equilibrados. Dc 
modo similar, la relacion WjL de los transistores sera distinta en puertas de dos entradas y 
de cuatro entradas, para mantener resultados optimos en cada celula (puerta). 

Las celulas de una familia son disenadas de manera individual, situadas y simuladas 
empleando un simulador de circuitos con soporte software. Un simulador popular es el 
denominado SPICE y se presenta en el Capitulo 18. Las celulas son pues, construidas y 
comprobadas para confirmar su funcionamiento electrico y funcional. Todas las celulas se 
disenan con la misma altura y solo varian en el ancho, como se muestra en la Figu- 
ra 17.4-1. Esto se hace para permitir un software de ubicacion y conexionado automatico 
que disponga las celulas en filas de igual altura, con buses de tension y de masa discurriendo 
a traves de la parte superior e inferior de cada fila. Una disposition tipica de celulas se 
muestra en la Figura 17.4-2. Las filas adyacentes estan separadas por canales de conexion 
horizontales, como puede verse en la Figura 17.4-3. Puesto que la solution standard cell 
requiere un conjunto completo de mascaras, las filas de celulas no necesitan estar separadas 
por un numero fijo predeterminado de canales de conexion. En lugar de esto, el software 
de conexionado creara tantos canales horizontales de conexion como necesite. Por tanto, 
el numero de canales de conexion entre filas variara, necesitandose el mayor numero de 
canales cerca de la zona central del chip y, evidentemente, menor numero cerca de las 
partes superior e inferior. Dado que la metodologia de diseno standard cell se desarrollo 
antes de que fuera posible el procesado con dos niveles de metalizacion, las conexiones 
horizontales usaban metal mientras que los caminos de conexion vertical se realizaban con 
polisilicio. Esto creo la necesidad de un metodo de atravesar una fila de celulas, empleando 
polisilicio, sin cortocircuitar el ya empleado en el diseno de la celula. Esto se utilizo en el 


CSfesk. . 

wham 

Retard®* 

Altura 

o*> 

Ancfi®; 

7'; 

Two-input NOR 

0,8 + 3,3 ns/pF 

1,4 + 2,2 ns/pF 

100 pm 

30 

Three-input NOR 

1,0 + 3,2 ns/pF 

1,2 -I- 2,2 ns/pF 

100 

50 

Two-input NAND 

1,0 + 2,0 ns/pF 

1,8 + 1,4 ns/pF 

100 

30 

Three-input NAND 

1,3 + 2,6 ns/pF 

0,6 + 1,8 ns/pF 

100 

40 

Inverter 

0,6 + 1,8 ns/pF 

1,3 + 1,3 ns/pF 

100 

20 

Four-input NAND 

1,3 + 3,7 ns/pF 

1,5 + 2,7 ns/pF 

100 

50 

Five-input NAND 

2,6 + 4,3 ns/pF 

3,2 + 2,9 ns/pF 

100 

70 

Two-input AND 

0,6 + 1,6 ns/pF 

2,0 + 2,8 ns/pF 

100 

40 

Four-input AND 

0,4 + 2,2 ns/pF 

3,0 + 1,5 ns/pF 

100 

60 

Five-input AND 

0,8 + 1,7 ns/pF 

3,1 + 1,4 ns/pF 

100 

80 

2-1 multiplexer (data) 

1,5 + 2,9 ns/pF 

1,6 + 2,1 ns/pF 

100 

50 

3,2 AND/NOR 

1,8 + 4,0 ns/pF 

2,0 + 2,8 ns/pF 

100 

80 

XOR 

0,7 + 3,1 ns/pF 

2,1 + 2,0 ns/pF 

100 

70 

X NOR 

1,0 + 4,8 ns/pF 

2,4 + 3,4 ns/pF 

100 

60 

D flip-flop with Reset 

2,0 + 3,7 ns/pF 

3,3 + 3,4 ns/pF 

100 

150 C^Q 


1,6 + 1,1 ns/pF 

2,8 + 0,83 ns/pF 


R ->£ 

Latch 

1,4 + 3,4 ns/pF 

2,0 -1- 2,3 ns/pF 

100 

80 D^Q 


* Tiempo para tension nominal (5 V), temperatura (25 C) y procesado nominal. 


FlCgura 17.4-1. Datos de una familia standard cell tipica de 3 pm. 
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SAC 



SAC 



Circuito 


|-*Ancho de celula *j 
Layout (Disposition) 

Fflgura 17.G-2. Distribution de celula de doble entrada para puerta NO-O de dos entradas. 

diseno de celulas del tipo doble-entrada, como se ve en la Figura 17.4-2, donde todas las 
entradas y salidas de la celula se sacan por la parte superior e inferior de la misma. Si se 
necesitan canales de conexion verticales adicionales se pueden situar «celulas de atravesa- 
miento» (feed-through cells) entre celulas logicas alii donde el conexionado lo necesite. 
Estas celulas de atravesamiento, son simplemente caminos de polisilicio actuando como 
una conexion vertical entre caminos de conexion horizontal. Ahora que el doble nivel de 
metalizacion esta bien establecido dentro del proceso, se usa la misma solution en la 
interconexion excepto en que las celulas han sido redisenadas para permitir que las 
entradas y las salidas de la celula se conecten a los contactos metalicos de la parte superior 
e inferior, y en que las celulas de atravesamiento son tambien metalicas. 

Grandes bloques disenados por el usuario como RAM, ROM, etc., pueden incluirse en 
una libreria standard cell. Estos bloques se disenan como grandes celulas de usuario 
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Celulas de E/S 



Ffgura 17.4-3. Cl standard cell tipico con filas de celulas separadas por canales de conexion. 

que pueden tener cualquier dimension. Puesto que la mayor parte del software no puede 
situar y conectar automaticamente bloques que no tengan una altura estandar, son 
necesarios algunos posicionamientos y conexiones manuales para incorporar estos bloques 
de usuario en el standard cell. 

De lo expuesto con anterioridad resultan claras dos ventajas del standard cell sobre los 
gate arrays. Primero, debido a que en el conexionado solo se crean aquellos canales que se 
necesitan no se derrocha espacio en canales de conexion sin utilizar. Esto conduce a un menor 
tamano del dado. Tambien garantiza que el diseno puede ser enlazado puesto que en el 
conexionado se pueden anadir canales y poner filas de celulas cuando se necesite. Segundo, 
puesto que se permiten diferentes tamanos de transistores en el diseno de la celula, se pueden 
optimizar todas las celulas para la aplicacion deseada, resultando un ASIC mas optimizado. 

Cuando se observa la disposition de un diseno o una fotomicrografia de un chip, es 
facil determinar si se utilizo una solution gate array o standard cell. En el gate array las 
celulas estan ordenadas en columnas verticales con un espacio uniforme entre columnas. 
En el caso de standard cells, las celulas estan ordenadas en filas con un espacio variable 
entre celulas. Esto se observa en las fotomicrografias de la Figura 17.4-4. 


17.4-3. Disefaando con standard cells 

El proceso de diseno de una celula estandar ASIC es muy similar al de un gate array.- El 
disenador del ASIC dispone de una libreria de familias de celulas que contiene los datos 
necesarios para definir la funcion, el tamano y el funcionamiento de cada celula. La 
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Concxionado Conexiomido 



(«) 


Kilns Conc.xio- 

Concxionadoj dc celulas nado Kila do celulas 



(h) 


Flyura 17.4-^J. Fotomicrografias de: (a) gate array; (/>) standard cell. (Cor test a de VTC 

Incorporated.) 


funcion de cada celula esla definida por un esquema del circuito y su labia de verdad. El 
tamano de celula se especifica mediante una altura, en la que se incluyen los buses de 
alimentation y masa en la parte superior e inferior, y el ancho de la celula. Estas 
dimensiones se expresan normalmente en micras. El retardo de propagacion y los tiempos 
de subida y de bajada para la salida de las celulas vienen dados usualmente por ecuaciones 
del siguiente tipo: 


t pd = retardo base + (C L x factor de retardo) (17.4-3) 

donde t pd es el retardo de propagacion, el retardo base se da en nanosegundos, C L es la 
capacidad de carga total y el factor de retardo se especifica en nanosegundos por 
picofaradios (ns/pF). 

La Figura 17.4-5 resume la information clave para una familia de celulas a tension, 
temperatura y procesado nonimales e ilustra las especificaciones detalladas que se suminis- 
tran para una celula Lipica de una familia. Hay que advertir que se proporcionan dalos 
para obtener los retardos de propagacion y la rapidez de los flancos a varias temperaturas, 
tensiones y capacidad de la carga. Mas importante aun,-estos datos se suministran como 























M ET O DO LOG I AS DE DISENO OE ASIC... 86! 


3 MICRON CM05/BULK 
CELL FAMILY 
-CMOS 3- 


1 120 

? input nor 

CELL HEIGHT ISO WIDTH 36 


DATES 05/03/8? 
REVISION! 


TERMINAL INFORMATION 


TERMINAL 

LOGIC 

CAPACITANCE 

NAME 

NUMBER 

HELD 

(pn 

A 

?, 1? 

1 

■ ? 3 

B 

3,13 

? 

• n 

OUT 


6 



LOGIC DIAGRAM 


SAME AS LOGIC SYMBOL 



WORST CASE DELAY INFORMATION 
T 0 -JO. 06 NS T R/f ,.?5. 01 NS 


LOGIC SYMBOLS 



OUT ,4 


LOGIC EQUATIONS! 
OUT ■ A 4 B 


R 5 »1.5K0j Cj.l.SPF, V-5V, T.i?s°c 


NOTES 

Flgura 17.4-5. Hojas de datos tipicas de celula. 


una base de datos de familias de celulas en un medio magnetico para usar en CAD 
(programas de diseno asistido por computador), los cuales calcularan todos los retardos 
del circuito a la tension, temperatura y proceso especificados por el usuario. 

La Figura 17.4-6 muestra una vision global de los pasos de diseno y fabrication para 
un diseno standard cell. Comparandolo con la Figura 17.2-9 se revela que los pasos y el 
esfuerzo para el ingeniero de diseno son los mismos para standard cell y gate array. Existcn 
programas de CAD para la realization de las mismas funciones. Donde las dos metodolo- 
gias difieren es en que para realizar un ASIC mediantc standard cell es necesario generar 
un conjunto completo de cintas generadoras de patrones (PG) y mascaras y todos los 
pasos del procesado son unicos. Por tanto, donde seria de esperar un coste adicional y un 
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3 MICRON CMOS/BULK 

1 1 20 

DATE! 04/26/8? 

CELL rAMILY 

2 INPUT NOR 

REVISIONS 

-CMOS3- 




CIRCUIT SCHEMATIC 

VDO 



Figure 17.4-5. (Continuation). 

tiempo de desarrollo extra para la solution standard cell es en la realization de mascaras y 
en la fabrication. El esfuerzo de diseno por parte del ingeniero de diseno del ASIC es 
basicamente el mismo para gate array y standard cell. 


17.4-4. Dimensionatio del chip 

Cuando se divide el diseno de un sistema en ASIC standard cell, es necesario para el 
ingeniero de diseno estimar la cantidad de logica que encajara en un solo ASIC. En 
disenos standard cell, a esta estimation se llega calculando el numero de micras lineales 
que requiere la logica, suponiendo que el chip esta dispuesto como una unica fila larga. 
Esto se hace sumando el ancho de todas las celulas empleadas. El area activa (area de 
celulas) se calcula entonces multiplicando las micras lineales totales (ancho total) por la 
altura de la celula, que es la misma para todas las celulas. Esta area total se multiplica por 
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3 HI CRON CHOS/BULK 

CELL EAH1LY 

-CHOS3- 

1 120 

2 INPUT NOR 

DATES 04/30/8? 

REVISIONS 

OUTPUT CHARACTERISTIC EQUATIONS 

P D < 0-13 .f» DC f 0 -13 ♦ 0. ?0 <T R/r *lO)*0. 63 R s C l 

p d (i ' 0> ' p dc (1 ' 0> ’ 0, (T R/r' l0> ‘ 0, 59 R s c l 

Vfe* 0 ' 1 ' «W 

EOUAT1ONS 

□ 

25 C 

P DC <0-l >.2. 33C u ‘3. 64 
P DC U-°W. 0 3C « 4. 02 

W 7 ’ 69C L* 3.57 
> c .6.4JC l 0.32 

o 

95 C 

P DC <0-1>0. 00C l * 3. 95 
P oc (l-0>«2. 63 C l *4. 37 
"10. 12C l *4. 20 

^- c *e. 42 C l ‘ 3 . 80 

1 25°C 

P oc <0-1 ) .3. 29C l ‘4. 08 
P dc <I- 0).2. BSC J4. 52 
"It. 1 7C l * 4. 48 

»9. 27C l ‘4. 04 

- 


U5°C BC 

P DC (0-l).t. 60C l ‘ 2.85 
P DC U-0>»l. 38C l *?.97 


voltage TABLE 

voltage deviation r actor 

transition PROP delat 


^" 5 . 66 ^- 3.12 
*4. S6C l ‘3. ;o 



TR 

rr 

i -n 

0-1 
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i. si 

lo 64 
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1, 33 
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1. 36 
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1, 09 
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1. 00 
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. 96 
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. 95 
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. 69 

. 90 

6« 5 

. 69 

« 90 
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• 37 

. 6? 
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Flgura 17 . 4 - 5 . ( Continuation ). 

un factor de conexionado de 2,5 para llegar al area activa mas conexionado. A1 factor de 
conexionado de 2,5 se llega asumiendo una altura de celula de 100 y una media de 15 
canales horizontales entre filas, con un espaciado entre canales de 10 ^m de centro a 
centro (zona de metal), como se muestra en la Figura 17,4-7. A medida que la geometria 
minima disminuye, la altura de celula y la zona de metal disminuyen tambien de forma 
que el factor de conexionado de 2,5 ha permanecido practicamente constante durante varios 
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Ingeniero de diseno Fabricanle (Foundry) 



Figura 17.4-6. Vision global del proceso y diseno con standard cell. 
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10 iim 


I I metal 
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f 2 metal 
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| 14 metal 
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250 /zm 


15 metal 


Figura 17.4-7. Area de conexionado 
frente a la activa para una celula standard 
cell tipica. 
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anos. A la anterior estimacion debe anadirse el area de cualquier bloque de usuario, como 
RAM o ROM, y el espacio requerido para los terminales de conexion, que es aproximadamente 
de 25 mils en cada lado del dado. Combinando todo lo anterior en una unica ecuacion se tiene 
la siguiente estimacion para el tamano del dado (asumiendo un dado cuadrado): 

Tamano del dado - f ^ A ^ 2 ^, 2 " ~~ + 50 mils (17.4-4) 

V 645 

donde W A = ancho de la celula total, /im 
h — altura de la celula, /un 
A d = area de los bloques internos, fim 2 

Para comprender mejor el empleo de esta ecuacion considerese el siguiente ejemplo. 

- EJEMPL017.4-1 - 

Calcular el tamano del dado para un ASIC standar cell que se estima que necesita 
las celulas abajo enumeradas. Emplear la familia de celulas mostrada en la Figu- 
ra 17.4-1 y suponer un dado cuadrado. 

600 biestables D 
350 multiplexores 2-1 
200 biestables Latch 
500 inversores 
250 puertas O-exclusiva 
175 NO-Y de dos entradas 
150 NO-Y de cuatro entradas 
1 RAM de 512 x 8 (la RAM se incluye en 6144 mils 2 ) 

Solution 

600 biestables D 
350 multiplexores 2-1 
200 biestables Latch 
500 inversores 
250 puertas O-exclusiva 
175 NO-Y de dos entradas 
150 NO-Y de cuatro entradas 
Ancho total 

Area activa = 163 750 /im x 100 /im = 16 375 000 /im 2 

T 

(Altura de la celula) 

Area total = 16 375 000 /im 2 x 2,5 = 40 937 500 /im 2 

T 

(Factor de conexionada) 


= 600 x 150 /im lineales = 90 000 /im lineales 

- 350 x 50 = 17 500 

= 200 x 80 = 16 000 

= 500 x 20 - 10 000 

= 250 x 70 = 17 500 

= 175 x 30 = 5250 

- 150 x 50 = 7500 

= 163 750 
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^ / 40 937 500 /an 2 

Tamano del dado = / --- -z —h 6144 + 50 mils 

V 645 ^m 2 /mil 2 

(RAM) (E/S conexiones) 

= 264 + 50 
= 314 mils por lado 


17.5. DISENO FULL CUSTOM 
17.5-1. Vision global 

Todos los disenos iniciales de circuitos integrados (Cl) eran disenos full custom y aun hoy 
dia gran cantidad de Cl como memorias y microprocesadores son disenos totalmente a 
medida. Los primeros Cl a medida se disponian manualmente en hojas Mylar de gran 
tamano que eran reducidas fotograficamente. Se necesitaba un diseno manual por separado 
para cada mascara del conjunto. Actualmente este proceso ha sido automatizado de 
manera significativa puesto que solo se realiza un unico diseno simbolico que tiene 
distintos simbolos para cada uno de los niveles de mascaras. La inmensa mayoria de estos 
disenos se realiza en estaciones de trabajo tales como las estaciones de trabajo CALMA. 
Aunque el diseno se introduce todavia a nivel de distribution del circuito en lugar de a 
nivel esquematico de puertas logicas, las CALMA permiten la duplicacion sencilla de un 
circuito. La situation y el conexionado de todos los circuitos se introducen manualmente 
en las estaciones CALMA. 

El diseno full custom precisa la mayor inversion en tiempo de desarrollo y fuerza de 
trabajo pero esto repercute en un tamano minimo del dado y en densidad maxima y 
mejores caracteristicas. El tamano del dado es muy importante en aplicaciones donde la 
demanda es elevada. Como se mostraba en la Section 16.8, el rendimiento y, por tanto, el 
coste del ASIC son funcion del tamano del dado. Las mejores caracteristicas de los disenos 
a medida vienen de su capacidad tanto para optimizar los circuitos individuates a nivel de 
transistor, ajustando las relaciones W/L para satisfacer sus necesidades especificas de 
control, como para situar los circuitos muy cercanos los unos a los otros, reduciendo por 
esa razon el retardo RC de la interconexion. Por tanto, incluso puertas del mismo tipo 
pueden tener transistores de diferente tamano dependiendo de su carga. Ademas, cuando 
se trabaja a nivel de transistor se pueden crear realizaciones muy novedosas de funciones 
logicas que pueden evitar cantidades significativas de espacio real. Se presentan varios 
ejemplos de estas nuevas implementaciones en los circuitos de cuenta y selection en el 
texto sobre VLSI de Meade y Conway 2 . 

Otra aplicacion que se presta a un diseno custom (a medida) es cualquier diseno regular 
formado por un elemento base de logica o de procesado que, una vez optimizado, puede 
repetirse varias veces en el Cl. Aqui, la capacidad de duplicacion de la estacion de trabajo 
puede usarse de manera efectiva a nivel de chip, para conseguir las ventajas en densidad y 
caracteristicas de un diseno totalmente a medida. Ejemplos de tales aplicaciones son las 
matrices sistolicas lineales, desarrolladas por Lipton 3 para comparar cadenas de ADN, y las 
matrices sistolicas bidimensionales de Mead y Conway 2 expuestas en el Capitulo 8. 
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.5-2. Estruetura del disen© £uS! custom 

A diferencia de los gate arrays, Structured Arrays y standard cells, cada una de los cuales 
presenta una estructura fundamental dentro del silicio, la solucion totalmente a medida no 
impone restricciones estructurales al disenador. Cualquier cosa puede ir en cualquier sitio 
y en muchos casos los bloques logicos se interconectan colocandose contiguos unos a otros. 

.5-5. Equip© de dlseno 

Empleando los CAD disponibles y estaciones de trabajo los disenos de gate arrays, 
Structured Arrays y standard cells pueden ser realizados por un unico ingeniero de diseno 
logico que no precisa tener experiencia en el diseno de Cl o en el layout. Empleando estas 
herramientas, cualquier disenador de sistemas experimentado, que haya disenado tarjetas 
de circuitos digitales con exito empleando bloques TTL o ECL estandar, puede convertirse 
en un disenador ASIC. Esto no es asi cuando se realiza el diseno full custom de un ASIC. 
Los ASIC a medida son disenados normalmente por un equipo formado por un ingeniero 
de diseno logico , un ingeniero de diseno de Cl y un ingeniero de layout ; se necesita a cada 
uno de estos ingenieros para que contribuya con su conjunto de habilidades. El papel de 
cada uno se discutira a la vez que se describen los pasos de diseno mostrados en la Fi- 
gura 17.5-1. El ingeniero de diseno logico divide el diseno del sistema en ASIC, genera 
diagramas de bloques y diagramas logicos para cada chip y es el responsable de la 
realization de una simulacion funcional donde todos los retardos de las puertas se tratan 
como retardos unitarios y se ignoran los retardos del cableado. El proposito de tal 
simulacion es verificar la correction logica del diseno. El disenador del circuito y el 
ingeniero encargado del layout trabajan muy proximos. El disenador del circuito especifica 
el diseno incluyendo todos los tamanos de transistores, mientras que el ingeniero de layout 
optimiza la ubicacion topologica de los mismos. El chip se Simula entonces empleando 
parametros del proceso, modelos de transistores y datos de la disposicion para simular la 
evolution temporal del chip. Antes de la generation de las cintas PG, la base de datos 
realizada por el disenador del circuito y el ingeniero de disposicion de circuitos se compara 
con la base de datos del diseno logico para asegurar que estan de acuerdo. Finalmente se 
realiza un conjunto completo de mascaras unicas y se ejecuta el proceso completo. 

.6. ANALISIS DE COSTES 

Cuando se disena un nuevo sistema, el disenador debe seleccionar la tecnologia del circuito 
integrado y las tecnicas de encapsulado que reunan todos los requerimientos tecnicos, 
quedando aparte la planificacion del desarrollo y las restricciones del coste. A lo largo de la 
decada de los ochenta numerosos estudios, analisis e informes economicos indicaban que, 
incluso con un numero de transistores relativamente bajo, los Cl semicustom daban lugar a 
un menor coste del sistema que los chips MSI (circuitos TTL o ECL de 16 pines). Un 
articulo de Fey 4 en 1986 contenia la siguiente energica afirmacion: «Para conseguir todas las 
ventajas que ofrece la oportunidad de eliminar costes en los dispositivos custom y semicustom, 
el fabricante de sistemas debe eliminar virtualmente todo circuito MSI». Dado que se usaran 
ASIC custom o semicustom se ha de estudiar la solucion de diseno mas adecuada para una 
aplicacion especifica. El proposito de esta section es presentar aquellos aspectos del diseno 
de sistemas que es necesario considerar cuando se toma tal decision. 
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Disenador de logica 



necesarios para 
medida. 


un 


Cuando se disena y realiza un sistema debe examinarse el coste del programa total. Este 
coste total puede dividirse en dos categorias: coste de desarrollo y coste unitario de production. 
El coste de desarrollo incluye tiempo de desarrollo, personal y el suficiente dinero para 
desarrollar y completar el primer prototipo del sistema. El coste por unidad de produccion 
incluye el personal y los componentes requeridos para realizar una sola unidad de produccion 
del sistema. El coste total puede expresarse mediante la siguiente ecuacion: 

Coste total = coste de desarrollo + (coste unitario x n.° de unidades) (17.6-1) 

Cuando el numero total de unidades es muy alto, se puede minimizar el coste del 
programa total invirtiendo inicialmente mas dinero en el desarrollo si esto va a repercutir 
en un menor coste unitario de produccion. Por otro lado, si el numero de unidades de 
produccion es muy bajo, estamos mas lejos de obtener una ganancia al gastar mas dinero 
en desarrollo para reducir el coste unitario de produccion. 

En los sistemas en los que una parte de los bloques son ASIC, el coste de desarrollo del 
ASIC y el coste de produccion del ASIC en cantidad, dominaran al coste total. Por tanto, en 
la selection de una metodologia de diseno del ASIC se necesita ser cuidadoso al evaluar y 
comparar los seis valores siguientes tomando soluciones de compromiso cuando sea necesario: 
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Volumen de production del ASIC total 
Tamano de dado del ASIC 
Tiempo de desarrollo del ASIC 
Coste de desarrollo del ASIC 
Densidad del ASIC (puertas por chip) 

Numero de ASIC diferentes requeridos. 

En el resto de esta section se discute cada una de las soluciones de diseno consideradas en 
las Secciones 17.1 a 17.5, en relation con los anteriores factores. 


17.6-1. Efecto de las soluciones de disefto sobre el coste 

Logic cell array. La solution logic cell array es la que presenta la menor densidad y peores 
caracteristicas de las consideradas. Debido a su baja densidad se necesita mayor cantidad 
de chips que si se empleara un ASIC de mayor densidad. En sistemas muy grandes este 
problema se agudiza con la necesidad de disponer los datos personalizados en almacena- 
miento no volatil en alguna parte del sistema. La mayor ventaja de esta solution es su bajo 
tiempo y coste de desarrollo. Por tanto, para aquellos sistemas relativamente pequenos 
con cantidades totales bajas, donde la rapidez para introducir un producto en el mercado 
es esencial, el logic cell array es una buena election. 

Gate array y structured array. Estas dos metodologias se engloban juntas puesto que su 
coste de desarrollo y su coste unitario de production son practicamente los mismos. El 
gate array ofrece respecto al logic cell array un orden de magnitud mayor en cuanto a 
densidad y siempre es capaz de ofrecer el procesado mas rapido bastante antes que la 
solution standard cell. La razon de esto es que las familias de celulas pueden ser 
desarrolladas rapidamente puesto que solo requieren el conexionado de los transistores n 
y p de tamano unico, disponibles en la matriz. El coste de desarrollo de un gate array es 
mayor que el de un logic cell array, aproximadamente el mismo que un standard cell, y 
considerablemente menor que el de un diseno full custom. Puesto que el tamano del dado 
para un numero fijo de puertas es mayor que para un standard cell o full custom, el 
rendimiento es menor y, por tanto, los costes unitarios son mayores. Por estas razones, el 
gate array es una buena election para un amplio rango de tamanos de sistemas, desde 
pequenos hasta muy grandes, donde las cantidades a producir son bajas o moderadas. 
Para altas o muy altas cantidades, el coste de desarrollo adicional de obtencion de un 
menor tamano del dado por medio de standard cell o full custom podria saldarse con un 
coste del programa total significativamente menor. 

Standard cell. Excepto por el coste de realization y fabrication de mascaras, el coste de 
desarrollo restante es aproximadamente el mismo para standard cell y gate array. Las 
librerias standard cell tienen un mayor tiempo de desarrollo debido a que se necesitan 
disenos de circuitos, disposiciones y simulaciones adicionales. Por tanto, las familias de 
celulas para un nuevo proceso apareceran despues que las familias de celulas gate array. La 
decision de emplear gate arrays o standard cells (una vez que ambas estan disponibles) pasa 
por la determination de la cantidad total de ASIC necesarios. Si el tamano del dado se 
reduce lo suficiente como para conseguir una diminution del coste de la production global, 
entonces la solution standard cell es la election preferida cuando se compara con la gate array. 




Coste reiativo 
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Full costom. Los disenos full custom estan reservados normalmente para cantidades muy 
grandes o estructuras muy regulares, puesto que el desarrollo de un Cl no repetitivo 
totalmente a medida puede costar entre 5 y 10 veces mas que un gate array o un standard 
cell. En cantidades muy grandes el beneficio de un tamano de dado reducido y unas 
caracteristicas optimas pesan mas que el coste de desarrollo inicial. Si el diseno es 
altamente repetitivo, el esfuerzo del diseno full custom se reduce enormemente y los 
beneficios obtenidos deberian considerarse cuidadosamente. 


17.6-2. conelusiones 

No hay ecuaciones magicas o reglas simples que hagan facil la selection de una metodologia. 
Una cuidadosa division del diseno del sistema, la estimation del tamano del dado y del 
rendimiento de las metodologias alternativas y las predicciones exactas del volumen de 
production seran los aspectos a considerar para una aplicacion dada. Para cualquier 
aplicacion especifica se pueden obtener curvas similares a las de la Figura 17.6-1. Observese 
que en la Figura 17.6-1 se representa coste reiativo frente a cantidad relativa. Debido a que 
los costes del ASIC son extremadamente variables, seria absurdo situar escalas absolutas 
en esta figura. Lo que es importante comprender es que para una aplicacion en particular, 



Figura 17.6-1. Costes ASIC rela¬ 
tives para gate array, standard cell y 
full custom. 
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y en un instante dado, estas tres curvas se cruzaran tal y como se muestra, siendo la unica 
diferencia el punto de cruce. 


17.7. DISE&ANDO PARA LA TESTEABSLSOAD 

El ingeniero de diseno del ASIC debe suministrar datos de test (de prueba) que se usan como 
criterio de aceptacion de los circuitos fabricados. Estos datos de test consisten en un 
conjunto de estimulos de entrada y resultados de salida esperados y se denominan vectores 
de test . Los estimulos de entrada son generados por el ingeniero de diseno, que emplea el 
software de simulation del CAD para producir las respuestas de salida esperadas. Ademas, 
existe el software para el analisis de fallos stuck-at que ensayara el diseno empleando 
estimulos de entrada y suponiendo que existe un unico error cada vez, para determinar que 
nodos internos del diseno pudieran estar fijos a 1 o a 0 y detectarlo en los terminates de 
salida. La salida de este software es una cobertura de faltas que se expresa en terminos de 
porcentaje. Esta cifra exoresa el porcentaje de nodos internos que podrian sufrir un fallo 
( stuck-at ) detectable en los terminates de salida. Los ingenieros de diseno mejoraran su 
conjunto de estimulos de entrada hasta conseguir una cobertura de faltas superior al 95 
por 100. Puesto que el analisis de faltas stuck-at y la cobertura pueden requerir grandes 
cantidades de tiempo de computation, muchos disenadores aceptan cierto riesgo de testeabi- 
lidad empleando programas de CAD que clasifican los vectores de test de acuerdo con el 
numero de nodos internos que han sido cambiados por el conjunto completo de vectores de 
test. En estos casos no es aceptable el cambio de menos del 100 por 100 de los nodos. Es 
importante advertir que aunque el tiempo de computador que se necesita para este analisis 
es exponencialmente menor que el analisis de faltas stuck-at, existe el riesgo de que incluso si 
un nodo es modificado por los vectores de test, su funcionamiento defectuoso pueda no dar 
como resultado un error detectable en las salidas del chip. 

Independientemente de cual de las anteriores soluciones se use para clasificar los 
vectores de test, es posible reducir el numero de vectores de test necesarios para la 
testeabilidad del diseno realizado en el chip. El proposito de esta section es tratar las 
siguientes soluciones para incluir la testeabilidad en el diseno. 

Examen de la trayectoria (scan path). 

Multiplexores y puntos de test. 

Sistema de mantenimiento en el chip (OCMS). 


17.7-1. Examen de ia trayectoria 

La tecnica de examen de la trayectoria fue publicada por primera vez por Michael Willians 
en 1973 s . Desde entonces se ha usado de manera extensiva a nivel de sistemas asi como a 
nivel de chip. Las tecnicas de examen de trayectoria proporcionan un medio de mejorar la 
observabilidad de los registros internos de un ASIC, disenando todos los registros con una 
trayectoria de desplazamiento serie y conectandolos para formar un registro de desplaza- 
miento largo que puede ser cargado o leido en serie como parte del procedimiento de test. 
El examen de la trayectoria o camino es el metodo mas util para disenos sincronos, donde 
todos los registros estan sincronizados en el mismo flanco de reloj, y para logica combi¬ 
national sin realimentacion entre registros (a no ser que la trayectoria de realimentacion 
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Entrada Entrada 

paralelo paralelo 



Flgura 17.7-1. Ejemplo de diseno totalmente sincrono con logica combinacionai entre niveles 

de registros sin trayectoria de examen. 


contenga al menos un biestable o registro de desplazamiento; esto se denomina inscription) * 
como muestra la Figura 17.7-1. Para la mayoria de los sistemas de alta velocidad y ASIC, la 
mayor parte de la logica encaja dentro de esta categoria. Sin la tecnica de examen de la 
trayectoria, los registros de la Figura 17.7-1 podrian ser biestables D sincronos maestro- 
seguidor, lo que requiere aproximadamente 20 transistores por cada bit. Para introducir la 
tecnica de examen de la trayectoria en este diseno, los registros de la Figura 17.7-1 deberian 
ser disenados como registros de desplazamiento de n bits con una carga en paralelo. Todos 
los registros deberian conectarse entonces para formar un unico registro de desplazamiento 
largo con una unica entrada y salida serie, como se muestra en la Figura 17.7-2. 

Un biestable D de exploration es simplemente un biestable D con un multiplexor 2-1 
situado antes de la entrada Z), como se ilustra en la Figura 17.7-3. El precio que el 


Trayectoria de examen 


Trayectoria de examen 


Entrada 
de test ' 
serie 



Trayectoria 
de examen 


Figura 17.7-2. Trayectoria de examen anadtda a la logica de la Figura 17.7-1. 


Si no hay registros (elementos de retardo) en el camino de realimentacion, podria producirse una «carrera». 
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Datos 


Biestable D 


Q 


Reloj 


Reloj 


Q 


Diagrama logico 



Esquema 
elect rico 
{20 transistores) 


Entrada datos 



Datos 

paralelo 

Multiplexor 


Entrada datos 
trayectoria de examen 

2-1 


Reloj 


Habilitar test 


Diagrama logico 



Esquema 
elect rico 
(32 transistores) 


Flgura 17.7-3. Tipico biestable D: ( a ) sin capacidad de examinar trayectoria; (b) con capacidad 
de examinar. ( Reimpreso con permiso de LSI Logic Corporation.) 

disenador debe pagar por examinar la trayectoria es un incremento de 20 a 32 transistores 
(60 por 100 de aumento) por cada bit de registro, mas un aumento del tiempo de 
establecimiento debido al tiempo de propagation del multiplexor 2-1. El beneficio que se 
obtiene es una reduction muy significativa del numero de vectores de test necesarios para 
comprobar los bloques logicos incluidos dentro del diseno de un gran chip, sin acceso 
directo a los terminales de entrada/salida. De manera general, el examen de la trayectoria 
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I 
| 

i a nivel de chip es funcion de que porcentaje de la logica del chip esta constituida por 

■ registros. Puesto que la cantidad de registros puede aproximarse al 50 por 100 para 

sistemas altamente enlazados, el numero de transistores para un diseno con examen de la 
trayectoria podria ser un 30 por 100 mayor que sin examen de la trayectoria. 

| El proposito de la anterior discusion era introducir el concepto de diseno con examen 

de trayectoria o camino. Una discusion y analisis de diferentes tecnicas de exploration 
aparece en la Referencia 6. 


! 

3 


1 

\ 

stores) j 


17.7-2. Multiplexors y puntos de test 

Si no se necesitan todos los terminates de entrada/salida disponibles en un dado de 
tamano determinado para conexiones del sistema, entonces los terminates de entrada/salida 
no usados pueden emplearse como puntos de test para aumentar la observabilidad y/o 
controlabilidad de las senates internas del CI. Cuando se usan conjuntamente con 
multiplexores, algunos puntos de test pueden utilizarse de manera efectiva para aumentar 
el acceso a los nodos internos. Por ejemplo, ocho terminates de E/S y 4 multiplexores 16 a 
1 pueden emplearse para supervisar el estado de 64 nodos internos, como muestra la 
Figura 17.7-4. Un disenador podria tambien anadir multiplexores a los ya existentes en los 
caminos de datos para observar las senates internas. 


64 senales internas 

0 15 16 31 32 47 48 63 



4 bits de control 
de puntos de test 


Figura 17.7-4. Empleo de los terminates de E/S disponibles y de multiplexores para aumentar la 

testeabilidad. 
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Se pueden distribuir puntos de test adicionales donde haya espacios internos libres en 
el dado. Aunque no puedan vincularse estos puntos de conexion a terminales de E/S del 
encapsulado, se pueden comprobar empleando un equipo de test de microprueba a nivel 
de dado. Estos puntos internos pueden ser muy utiles para la observacion de senales 
internas de cara a determinar por que un diseno particular no funciona y para inyectar 
senales de control que reemplacen a una parte del circuito que no funciona. Por ejemplo, 
la serial introducida podria sustituirse por una serial de control que no funcione con lo que 
se permite la comprobacion de otras partes del integrado que no podrian ser comprobadas 
de otro modo. El resultado es una reduction de los ciclos de fabrication requeridos para 
desarrollar un Cl muy complejo. Esta tecnica se muestra en la Figura 17.7-5, donde se ban 
situado multiplexores 2 a 1 entre la seccion de control del chip y el bloque de logica a 
controlar. Las entradas del multiplexor provienen de la seccion de control y de 30 puntos 
de test distribuidos en el dado. Esto es extremadamente util puesto que expertos ingenieros 
estan de acuerdo en que la mayoria de los errores de diseno tienen lugar en la seccion de 
control mas que en los caminos de flujo de datos. 


17.7-3. Sistema de mantenimiento en el chip (OCMS) 

Como su nombre indica, OCMS tiene una logica que se dedica a comprobar tanto a nivel 
de chip como a nivel de sistema. Este concepto emplea la misma logica de comprobacion 
para todos los chips, independientemente de la logica del chip. National Semiconductor, 
Control Data Corporation.y Honeywell Inc. han empleado esta solution de manera 
efectiva en sus ASIC de 6000 puertas. En un ASIC (gate array) de 6000 puertas, la logica 
OCMS no usa ninguna de las celulas disponibles de usuario y solo representa aproxima- 
damente el 12 por 100 del area del chip. Esta logica consta de multiplexores en los 
terminales de entrada y salida, un registro de entrada, un registro de salida, un generador 
de numeros aleatorios y logica de comprobacion de suma [check sum) en la salida. Los 


30 terminales internos 



Figura 17.7-5. Empleo de los terminales internos y de multiplexores para aumentar 

la testeabilidad. 
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datos puede cargarse en serie en los tres registros por el terminal entrada de datos de test 
(TEST DATA INPUT [TDI]) y descargados en serie desde el terminal de salida de datos 
de test (TEST DATA OUTPUT [TDO]). Solo se emplean dos terminales de E/S adicionales 
para el OCMS, que son el TEST CLOCK ENABLE (TCE) y el TEST STROBE (TST). 
Empleando estos 4 terminales de prueba y los contenidos del registro de control es posible 
configurar el OCMS para que funcione en uno de los cuatro modos siguientes 


Analizador logico 
Test de interconexion 
Test de chip estatico 
Analisis de la firma dinamica 


En el modo analizador logico , representado en la Figura 17.7-6, los terminales de 
entrada (mas de 89) y de salida (por encima de 159) son supervisados por los registros de 
entrada y salida del OCMS durante la actuation del sistema y sin interferir en el 
funcionamiento normal. En el momento deseado, es posible tomar una «instantanea» de 
los datos de entrada y salida congelando sus valores en los registros de entrada y salida del 
OCMS. Entonces, como una operation aislada, los contenidos de estos registros pueden 
ser leidos en serie por el terminal TDO. 



Figura 17.7-6. OCMS como analizador logico. (Reimpreso con permiso de Control Data Corporation.) 
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Cuando se usa en modo test de inter conexion, como muestra la Figura 17.7-7, los datos 
de test deseados son introducidos en los registros de salida del control de los ASIC por el 
terminal TDL Las entradas normales del ASIC son entonces muestreadas (cargadas en 
paralelo) dentro del registro de entrada del ASIC controlado. Este registro se lee entonces 
via serie por el terminal TDO, suministrando un metodo para realizar un test continuo a 
nivel de tarjeta para las conexiones entre ASIC. 

El tercer modo, el test de chip estatico , mostrado en la Figura 17.7-8, emplea datos de 
entrada estaticos procedentes del registro de entrada del OCMS para controlar las entradas 
de la matriz de puertas mientras que las salidas del chip son cargadas en paralelo dentro 
del registro de salida del OCMS. Como en el anterior modo, el registro de salida del 
OCMS puede leerse via serie por el TDO. 

El cuarto modo el analisis de firma dinamica , es extremadamente valioso en pruebas de 
alta velocidad a nivel ASIC, en la depuration de sistemas y como un diagnostico muy 
rapido «va» o «no va» de todos los ASIC del sistema. Como muestra la Figura 17.7-9 la 
entrada de la matriz proviene del registro de entrada del OCMS y controla el registro de 
salida como en el test de chip estatico. En este modo, sin embargo, el registro de entrada se 
carga con un «valor semilla» que se usa entonces para generar un patron de datos 
pseudoaleatorios repetible que controlara las entradas de la logica de la matriz a plena 



Figura 17.7-7. Test de interconexion con OCMS. (Reimpreso con permiso de Control Data Corporation.) 













METODOLOGIAS DE DISENO DE ASIC... 879 



Figure 17.7-8. Test de chip estatico con OCMS. (Reimpreso con permiso de Control Data Corporation.) 


velocidad del reloj. En el registro de salida del OCMS las salidas del ASIC se acumulan en 
un checksum o firma. Despues del numero de impulsos de reloj deseados esta firma puede 
ser leida en serie desde el registro OCMS por el terminal TDO. 


17.8. EtELOJES 


En el diseno de grandes sistemas digitales sincronos de alta velocidad, el reloj es la serial 
mas critica del sistema. Por tanto, los disenadores de sistemas tienen un especial cuidado 
en la distribution del reloj de cara a minimizar la desviacion del reloj entre dos biestables 
cualesquiera del sistema. Puesto que en un sistema digital sincrono todos los biestables se 
disparan en el mismo flanco de reloj (vease Cap. 13), cualquier retardo importante o 
desviacion en el reloj entre un biestable de mando y una de reception puede provocar que 
la entrada de datos infrinja las especificaciones de los tiempos de establecimiento y de 
retention para el biestable. Por ejemplo, la Figura 17.8-1 muestra el valor de desviacion en 
el reloj que podria causar un problema en el diseno de un sistema ECL MSI. En este 
ejemplo, el biestable A es la entrada a un bloque de logica booleana el cual controla la 
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datos 
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Flgisra 17.7-9. Analisis de firma dinamica con OCMS. {Reimpreso con permiso de Control Data Corporation.) 



MC 10131 Biestable master-slave D familia 
ECL de Motorola 


Reloj -> Q minirno : 1,8 ns 
tlpico: 3,0 ns 
maximo: 4,5 ns 

Tiempo de establecimiento de datos: 
Tiempo de retention de datos: 


Calculo de tiempos: 


2.5 ns (min) 

1.5 ns (min) 


Reloj - Q a 

4,5 

ns 

max 

Bloque booleano = 

17,0 

ns 

max 

Establecimiento de los datos en biestable B = 

2,5 

ns 

max 

Desviacion reloj = 

1,0 

ns 

max 

= 

25,0 

ns 

max 


Figure 17.8-1. Efecto de la desviacion en los calculos de tiempo entre registro y registro. 
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entrada del biestable B. En los calculos temporales mostrados en la Figura 17.8-1, se 
puede ver que si el reloj del biestable B llega mas de 1 ns antes que el pulso de reloj del 
biestable A, entonces el tiempo de establecimiento (setup) del dato para el biestable B se 
viola y puede causar un error. Otra forma de ver esto es que el valor maximo de la 
desviacion de reloj esperada debe restarse del periodo del reloj, reduciendose de esta forma 
el tiempo disponible para realizar las funciones booleanas. Por tanto, en sistemas de alta 
velocidad donde cada nanosegundo cuenta, la desviacion del reloj debe ser minima. Con 
dimensiones de puerta de 1,25 pm, los retardos internos de las puertas son comparables en 
VLSI CMOS y en ECL MSI y la complejidad de los integrados puede ser igual a la de 
varias tarjetas grandes de ECL MSI (varios cientos de Cl ECL MSI). Con estas velocidades 
y densidades, la desviacion del reloj en el chip y entre chips puede convertirse en un serio 
problema si no se considera durante el diseno. Se deben tomar las siguientes precauciones 
durante la fase de diseno para reducir la desviacion del reloj: 

Minimizar los niveles de fan-out del reloj 

Em plea r reloj es de evolution libre 

Emplear una red metalica para la distribucion del reloj 

Cada una de estas precauciones se discute en el resto de esta section. 

17.8- 1. Minimization de Eos niveles del reloj 

Los retardos de las puertas varian hasta un ±40 por 100 de los retardos nominates debido 
a variaciones en la fabrication. A nivel de sistema esto puede desembocar en grandes 
desviaciones del reloj entre un registro de un chip rapido y un registro de un chip lento 
que debe transmitir a otros. Si se emplea un reloj con distribution en arbol del tipo 
mostrado en la Figura 17.8-2, esta desviacion puede ser muy grande debido al numero de 
niveles de puertas en el arbol del reloj. Por ejemplo, si el retardo nominal de la puerta es 
de 2 ns con una desviacion a causa del proceso del ±40 por 100, un retardo a nivel de 
puerta en un chip rapido podria ser de 1,2 ns, mientras que en un chip lento podria ser de 
2,8 ns. Por tanto, el retardo de propagation a traves de un arbol de 3 niveles de puertas en 
un chip rapido podria ser de 3,6 ns, mientras en uno lento podria ser de 8,4 ns, dando 
lugar a una desviacion del reloj de 4,8 ns a nivel de registro entre un chip rapido y el chip 
lento al que controla. Por tanto, antes de emplear un arbol para distribuir el reloj en 
varios niveles, muchos disenadores de circuitos tomaran un cierto numero de circuitos de 
mando de alta corriente y conectaran juntas sus entradas y salidas, como se muestra en la 
Figura 17.8-3. Puesto que todos los buffers estan en el mismo chip, todos ellos tendran las 
mismas propiedades electricas y, por tanto, participaran por igual de la corriente total de 
gobierno. Ademas, puesto que la Figura 17.8-3 solo tiene un nivel de buffers, el retardo 
para un chip rapido es de 1,2 ns, mientras que para uno lento es de 2,8 ns, proporcionando 
una desviacion de solo 1,6 ns en comparacion con los 4,8 ns en la Figura 17.8-2. 

17.8- 2. Relojes de evolucidn iibre 

Cuando se disena un chip habra registros que deban retener sus datos durante mas de un 
periodo de reloj. Una solution que se emplea para controlar tales registros consiste en 
utilizar una serial de control que habilita el reloj del registro solo cuando es el momento de 
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FIXUPS 17.8-2. Tipico reloj en arbol a nivel de sistema. 

cambiar los contenidos del registro. Cuando el registro mantiene su contenido actual, el 
reloj se bloquea por la serial de control y los biestables del registro nunca «ven» el reloj 
reteniendo por tanto los datos actuales. Esta tecnica se muestra en la Figura 17.8-4. Esta 
solucion puede y ha sido usada en el diseno de chips VLSI pero es necesario tener mucho 
cuidado en la selection del tipo de puerta y en la ubicacion de la puerta para cada registro 
del chip con el fin de asegurar la minima desviacion en el reloj. Para gran cantidad de 
chips esto requiere cuidadosas simulaciones que pueden ser dificiles y que consumen 
tiempo. Una solucion mas popular es mantener continuamente la libre evolucion del reloj 
para el registro y realimentar la salida del biestable a la entrada D del mismo durante 
aquellos instantes en los que el biestable debe retener sus contenidos. Esta tecnica se 
muestra en la Figura 17.8-5, donde se situo un multiplexor 2 a 1 delante del biestable D y 
se permite la libre evolucion del reloj. Por tanto, el registro vera cada pulso de reloj pero 
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ReJoj 

Habilitacion 
del reloj 



Figura 17.8-3. Tipica distribution de reloj FEgura 17.8-4. Solution de reloj por puerta 
sobre chip. para «retencion de registros». 


su entrada de datos vera el nuevo dato o el actual dependiendo de la serial de control S. 
La desventaja de esta solucion es que anade un multiplexor 2 a 1 al registro, aumentando 
por tanto el numero de puertas del registro. 


17.8-3. Red metalica para la distribucion del reloj 

Con el fin de reducir los retardos de interconexion al minimo, el reloj se distribuye 
usualmente empleando una malla metalica como se muestra en la Figura 17.8-6. La red 
metalica para el reloj esta formada por varias lineas metalicas mas anchas que las que se 
usan para lineas de senales normales. Mas que una red uniforme estandar, frecuentemente 
los relojes se conectaran solo en aquellos lugares donde se necesite; de esta forma, las 
lineas se conectaran manualmente con cuidado y usualmente se emplearan lineas metalicas 
de ancho extra. 

Resumen. Aunque cada una de las tres tecnicas para reducir la desviacion del reloj se han 
tratado por separado en esta seccion, todas pueden ser empleadas conjuntamente para 
minimizar la desviacion del reloj. 
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PROBLEMAS 

17.1- 1. Disenar un registro de desplazamiento de 4 bits con los controles necesarios para desplazar o 

retener los datos. Emplear el XILINX CLB para disenar este registro. 

17.1- 2. Disenar un biestable D con un multiplexor 8-1 que controle el biestable como muestra la 

Figura P17.1-2, empleando solo XILINX CLB. 




Figura Pi 7.1-2. 


17.1-3. (a) Disenar el circuito mostrado en la Figura P17.1-3 empleando solo el XILINX CLB 
(vease Fig. 17.1-2). 

(b) Contar el numero de CLB necesarios en este diseno. 

(c) ^Que porcentaje del XILINX XC 2064 se necesita para este diseno? 


Carga 

serie 


Registro de 
desplazamiento 
de 4 bits 


I 


Reloj Desplazamiento 


Carga 

serie 


Suma 



Registro de 
desplazamiento 
de 4 bits 


Reloj Desplazamiento 


Sumador 
completo 
de 1 bit 


Acarreo D 


Reloj —[ 


Suma 


r 


Borrado 


Figura Pi 7.1-3. 
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17.2- 1. {a) Empleando la familia de celulas del gate array de la Figura 17.2-10, calcular el numero de 

celulas necesarias para los siguientes ASIC: 

64 puertas O-exclusiva 
128 NO-Y de dos entradas 
256 NO-O de dos entradas 

128 contadores ascendente/descendente de 4 bits con carga en paralelo 
64 sumadores de 4 bits 
128 comparadores de 4 bits 

(. b ) Convertir el numero de celulas de la parte (a) al numero equivalente de puertas. 

(c) Suponiendo que un gate array contiene 3953 celulas del tipo mostrado en la Figura 17.2-2 
y una interconectabilidad maxima del 84 por 100, £se ajustara el diseno de la parte ( a ) a 
este gate array? 

17.2- 2. Repetir el Problema 17.2-1 para un ASIC que contiene lo siguiente: 

120 puertas O-exclusiva 
256 NO-Y de dos entradas 
96 NO-O de dos entradas 

64 contadores ascendente/descendente de 4 bits con carga en paralelo 
256 comparadores de 4 bits 

17.2- 3. Empleando la puerta NO-Y de la Figura 17.3-11 calcular el retardo de propagation tipico 

para la subida y bajada de la salida suponiendo las siguientes cargas: 

Carga de 1 pF Carga de 4 pF 

Carga de 2 pF Carga de 8 pF 

17.2- 4. Repetir el Problema 17.2-3 para las siguientes cargas: 

12 picofaradios 
16 picofaradios 
24 picofaradios 
32 picofaradios 

17.4-1. Empleando la familia standard cell mostrada en la Figura 17.4-1, calcular el area ACTIVA 
total para el diseno de la Figura PI7.4-1. La funcion booleana contiene las siguientes puertas: 

32 NO-Y de dos entradas 
32 NO-Y de cuatro entradas 
64 O-exclusiva 

Carga Carga 



Figura Pi 7.4-1. 
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17.4- 2. Suponiendo un factor de conexionado de 2,5, calcular el area total para el diseno de la 

Figura P17.4-1. 

17.4- 3. Empleando la familia standard cell de la Figura 17.4-1 calcular el retardo de propagation 

tipico para las siguientes puertas y cargas: 

NO-O de dos entradas. carga de 1 pF 
NO-O de tres entradas, 0,8 pF de carga 
NO-O de cuatro entradas, 2 pF de carga 
O-exclusiva, carga de 2 pF. 

17.4- 4. Empleando la familia de celulas mostrada en la Figura 17.4-1 y suponiendo un dado 

cuadrado, calcular el tamano del dado para un ASIC que se estima requiere las celulas abajo 
enumeradas (suponer un factor de conexionado de 2,0 y un tamano de conexiones de E/S de 
25 mils): 

1000 biestables D 
400 multiplexors 1-2 
400 biestables Latch 
500 inversores 
400 O-exclusiva 
310 NO-Y de dos entradas 
420 NO-Y de cuatro entradas 

1 memoria ROM 512 x 8 (5200 mils 2 ) 

17.6- 1. Suponiendo los siguientes costes de desarrollo y costes unitarios para un ASIC en particular, 

calcular el coste total del ASIC para 30 000 unidades, 

(а) Coste desarrollo standard cell = 200 000 dolares 
Coste unitario standard cell = 200 dolares 

(б) Coste desarrollo full custom = 500000 dolares 
Coste unitario full custom = 100 dolares 

17.6- 2. Repetir el Problema 17.6-1 para los siguientes costes: 

(a) Coste desarrollo gate array = 150 000 dolares 
Coste unitario gate array = 250 dolares 

(b) Coste desarrollo standard cell = 200 000 dolares 
Coste unitario standard cell = 150 dolares 

(c) Coste desarrollo full custom = 400 000 dolares 
Coste unitario full custom = 75 dolares 

17.6- 3. Empleando los costes del Problema 17.6-2, ^que solution proporciona el menor coste total 

suponiendo que se necesitan 100 000 ASIC? 

17.6- 4. Repetir el Problema 17.6-1 para los siguientes costes: 

(a) Coste desarrollo standard cell = 100 000 dolares 
Coste unitario standard cell = 30 dolares 

(b) Coste desarrollo gate array = 75 000 dolares 
Coste unitario gate array = 40 dolares 

17.7- 1. Si se desea enlazar los registros del Problema 17.4-1 en un camino de exploration, £que area 

adicional se requiere? 
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CAPITULO 



INTRODUCCION 

El software para el diseno asistido por computador (CADS) utilizado en el diseno de 
circuitos integrados para aplicacion especifica (ASIC) es un paquete de programas que 
realiza gran parte del trabajo rutinario necesario para la obtencion, en cintas, de los 
generadores de patrones a partir de los cuales se realizan las mascaras procedentes de una 
definition logica. El grado en que este proceso ha sido y seguira siendo automatizado es 
un area de tremenda investigation y desarrollo durante los anos ochenta. 

En los anos setenta muchos de los primeros CADS para diseno de circuitos integrados 
fueron realizados para uso propio por las companias encargadas del diseno del circuito 
integrado. Estos programas se ejecutaban sobre grandes computadores centrales IBM y 
minicomputadores de Digital Equipment Corporation (DEC), los PDP y los VAX. Durante 
los anos ochenta los avances conseguidos modificaron los CADS de los anos setenta. En 
primer lugar, los microprocesadores de altas prestaciones hicieron posible la construction 
de estaciones de diseno, que eran mas baratas que los minicomputadores de los anos 
setenta y mas potentes. Las estaciones de diseno eran, basicamente, computadores basados 
en microprocesadores de almacenamiento central y monitores en color de alta resolution. 
En segundo lugar, companias como Daisey, Valid y Mentor comercializaron estaciones de 
trabajo y software independientes de la tecnologia de fabrication utilizada por los fabri¬ 
cates. Ya en tercer lugar, la demanda de estaciones de trabajo y CADS credo exponen- 
cialmente durante los anos ochenta, cuando la mayoria de los disenadores de sistemas 
introdujeron los ASIC en sus disenos. 

Los paquetes de CADS pueden ser divididos en bloques. Cada uno de estos bloques se 
muestra en la Figura 18.1. Cada bloque o funcion principal se describe someramente en 
este apartado y se estudiara mas adelante en este mismo capitulo tratandolo como funcion 
independiente. 

El primer bloque mostrado en la Figura 18.1 es la funcion entrada logica , que se refiere 
a la forma en que los datos, que describen el diseno logico, son introducidos en el 
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Figura 18.1. Principales funciones del CAD para circuitos integrados. 


computador. En los primeros CAD los datos que describian cada puerta o celula contenidas 
en el diseno se introdurian manualmente, en forma de ecuacion, desde un terminal. 
Obviamente, en este proceso, ademas de ser largo, abundaban los errores. Hoy, estas 
ecuaciones son generadas por el software de la estacion de trabajo, partiendo de dibujos en 
forma de esquemas introducidos en la estacion. 

El segundo bloque de la Figura 18.1, la simulation , consiste en una serie de programas 
que se usan para la verification del diseno antes de proceder a su fabrication. El disenador 
suministra datos de entrada para el test, y el software calcula y proporciona la information 
referente a tiempos y estados logicos para aquellas salidas del circuito integrado y/o los 
nodos internos seleccionados por el disenador. El programa proporciona estos datos en 
forma de tabla y mediante un dibujo de la forma de onda obtenida por el simulador. Las 
simulaciones se realizan antes y despues del layout (disposition de las conexiones y los 
elementos). Anteriormente al layout la simulation ignora tanto la resistencia R como la 
capacidad C de las conexiones o utiliza datos estadisticos para R y C basados en el 
numero de cargas que soportan las puertas. Despues del layout se calculan los valores 
actualizados de R y C en las conexiones y se realimenta con ellos al simulador, utilizandolos 
como dato de entrada para cada nodo del diseno del ASIC. 

El bloque layout de la Figura 18.1 se refiere a aquellos programas que disponen las 
posiciones de las puertas en el dado de silicio y las conectan entre si de acuerdo con el 
esquema del circuito. La verification del layout se realiza mediante un software que creara 
una lista con los datos del layout para compararla con otra lista generada por el software 
de la funcion entrada logica y de esta forma, corregir y completar el layout. 
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18.1- ENTRADA LOGICA 

La entrada logica requiere que se generen una serie de ecuaciones que describan el diseno 
del ASIC. No son ecuaciones logicas booleanas, sino mas bien una definicion de las 
entradas y salidas de cada puerta o elemento logico (biestable, contador, multiplexor, etc.). 
Por ejemplo, la Figura 18.1-la muestra la ecuacion booleana para una puerta NAND en 
la que la serial de salida se define en funcion de A y B. La Figura 18.1-16 muestra dos 
ejemplos en los cuales las ecuaciones de la entrada logica para una puerta NAND se 
expresan utilizando un formato de campo libre y un formato de campo fijo . En el campo 
libre los mnemonicos, al igual que los nombres de las seriates, se listan y se pueden escribir 
en cualquier orden. En el campo fijo los mnemonicos se eliminan, y los nombres de las 
senales de entrada y salida deben especificarse de acuerdo con el orden que ha sido 
prefijado en las reglas logicas definidas para la puerta NAND en la libreria del programa. 
Observese que en este ejemplo los nombres de las senales de entrada y salida ( A , B , Z) son 
letras pero podrian ser cadenas de caracteres alfanumericos (A10B201 6 ALP/B01/208). 
Ademas, como el formato, tamario y parametros del campo pueden variar de una estacion 
de trabajo a otra y de un paquete de software a otro, la ecuacion es simplemente una 
especificacion de los elementos logicos de entrada y salida. 

Con las estaciones de trabajo actuates y los programas de captura, las ecuaciones de la 
entrada logica se generan a partir de esquemas logicos introducidos mediante un terminal 
grafico en color. Para ayudar a la funcion entrada logica las estaciones de trabajo 
disponen de tres utilidades basicas: 


a x2 


A- 

B- 



Z - A ■ B 


0 , 


te) 


Campo libre 


Identificador 
de puerta 


A 12 


N2: 


/l. A; 12, B; 01, Z 


Tipo de puerta 
(NAND de 2 entradas) 


Entrada 1 gobernada 
por la serial A 


Entrada 2 gobernada 
por la serial B 

Salida 1 


/ 


Serial Z 


Fin de ecuacion . 


Campo fijo: A 12 = N2, A, B, Z / 


ib) 

Figura 18.1-1. (a) Ecuacion booleana para una puerta NAND; (b) ecuaciones de la funcion 

entrada logica para la puerta NAND. 
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1. Entrada esquematica. 

2. Gestion de ficheros. 

3. Compilation de ecuaciones. 

El software de la entrada esquematica permite al usuario introducir elementos logicos 
(puertas, biestables, contadores, etc.), interconectar estos elementos, borrarlos, moverlos, 
duplicarlos y crear elementos funcionales complejos partiendo de Ios elementos basicos. El 
software de gestion de ficheros almacenara y recuperara todos los esquemas logicos y 
mantendra un directorio de ficheros con la ultima version realizada. La funcion compilation 
de ecuaciones se refiere a la generation de ecuaciones del tipo mostrado en la Figura 
18.1-1/?, obtenidas a partir de los esquemas logicos. La compilation de ecuaciones no solo 
libera al disenador de la generation e implementation de las ecuaciones, sino que las 
ecuaciones generadas por la estacion de trabajo son mas fiables que las realizadas por 
personas. 

18.2. SIMULACION 

El proposito del software de simulation es verificar y asegurar que el diseno es correcto. 
Con el paso de los anos se ban desarrollado varios tipos de simuladores. Se diferencian 
tanto en los elementos basicos (primitivas) que utilizan para representar la logica del 
sistema como en su proposito o utilidad. En general, el tiempo de computador necesario 
para simular un bloque logico decrece a medida que se incrementa la complejidad de las 
primitivas. Los simuladores pueden dividirse en los siguientes tipos, que seran analizados 
a continuation en este apartado: 

Simuladores de circuitos. 

Simuladores a nivel de puerta. 

Simuladores funcionales y de modo mixto. 

Simuladores de fallos. 

18.2-1. Simuladores de circuitos 

Los simuladores de circuitos utilizan elementos electricos basicos como primitivas. Por 
ejemplo, el simulador de circuitos Berkeley SPICE utiliza resistencias, condensadores, 
bobinas, fuentes de tension y corriente independientes y fuentes de tension y corriente 
dependientes como elementos basicos. Diodos, transistores bipolares y MOS se pueden 
modelar con elementos basicos como los de la Figura 18.2-1. 

Con los elementos basicos de la Figura 18.2-1, el simulador analiza la red aplicando las 
leyes de Kirchhoff para tensiones y corrientes generando asi las correspondientes ecuaciones. 
Estas se resuelven aplicando algoritmos numericos como el metodo de aproximaciones 
sucesivas de Newton-Raphson, la expansion de las series de Taylor y el metodo de 
Runge-Kutta l . 

Los simuladores de circuitos se utilizan tambien cuando se desarrolla un nuevo 
proceso y/o una nueva libreria. Primero, el modelo del transistor se formula utilizando 
conocimientos acerca de su funcionamiento y estructura y de los paramctros del proceso. 
A continuation el modelo se expresa en funcion de elementos electricos basicos tal y como 
se muestra en la Figura 18.2-1. Se fabrican entonces los chips de prueba que contienen 
transistores de distinto tamano (variando longitudes y anchuras), longitudes de lineas de 
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Figyra 18.2-1. (a) Primitivas tipicas de un simulador; (/?) modelos de los transistores bipolar 

y MOS. 


metal y polisilicio y cadenas de contactos. Estas estructuras se comprueban cuidadosamente 
para determinar los valores de los elementos basicos (resistencias, capacidades, etc.) para 
cada sistema en particular. Estos valores se le suministran en forma de entradas al 
simulador y este Simula de nuevo el transistor comparandolo con los transistores que 
actualmente se fabrican. Si todo es correcto, entonces se produce la validation del modelo 
del transistor. Muchos de estos procesos se hacen para determinar los valores nominates, 
pero tambien para conocer que dispersion puede esperarse para esos parametros electricos. 
Una vez que ban sido establecidos los valores de estos parametros y su dispersion, se 
utiliza todo ello para crear modelos para cada celula contenida en las matrices de puertas 
(gate arrays) o en las librerias de celulas estandar (standard cell librarys). Los modelos de 
estas celulas utilizan los mismos elementos basicos que el modelo del transistor, pero son 
mas complejos ya que tienen multiples transistores, interconexiones y contactos. Una vez 
hecho esto, el modelo de celula se Simula en el SPICE. Por tanto, cada celula de la familia 
se genera despues de los correspondientes prototipos de chips y su funcionamiento se 
analiza y compara con las previsiones del simulador SPICE. Algunas divergencias requieren 
modificaciones del modelo, nuevas simulaciones y la fabrication de nuevos prototipos. 
Despues de repetir varias veces este proceso las celulas quedan suficientemente caracteriza- 
das como para que su funcionamiento pueda predecirse (con un 5 por 100 de error en la 
mayoria de los casos) para distintas cargas, temperaturas y tensiones y teniendo en cuenta 
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la dispersion. Estos datos se utilizan luego para crear una libreria de celulas que se 
utilizara como entrada para los simuladores a nivel de puerta (vease Sec. 18.2-2.) 

Otra utilidad de los simuladores de circuitos es el diseno a medida (full custom) de 
circuitos integrados tales como las memorias. En ciertos casos es necesario modelar 
exactamente la celula de memoria y las lineas de control de la misma utilizadas para la 
lectura y escritura de la celula. 

Llegados a este punto, es conveniente hacer notar que el simulador SPICE solo puede 
obtener las soluciones de las ecuaciones de red que se generan en fund on de los datos del 
modelo suministrados por el usuario. El SPICE no es magico y sus resultados solo son 
buenos si las primitivas utilizadas para el modelo son las adecuadas (Fig. 18.2-1). 

Debido al tiempo de computador necesario para resolver las ecuaciones lineales, no 
lineales y diferenciales que el SPICE debe hacer, los simuladores de circuitos como el 
SPICE rara vez simulan modelos que contengan mas de 100 6 200 transistores. La 
potencia del computador necesario para simular un chip completo es prohibitiva, por lo 
que se hace muy raramente. Bell Telephone Laboratories tuvo que utilizar un super 
computador Cray I para poder simular el circuito completo correspondiente al procesador 
BELLMAC-32A 8 . 

En resumen, los simuladores de circuitos se utilizan, basicamente, para simular 
estructuras criticas de disenos full-custom y para la simulation de nuevas celulas de una 
familia de celulas para gate arrays o standard cells. 


18.2-2. Simuladores a nivel de puerta 

Estos simuladores son la parte de los sistemas CAD mas frecuentemente utilizada para los 
disenos ASIC Las primitivas de los simuladores a nivel de puerta son miembros caracterizados 
de una familia de celulas. Sus funciones logicas, capacidades de entrada, retrasos, tiempos de 
subida y bajada, todos ellos como funcion de cargas capacitivas, son los parametros mas 
importantes para el simulador a nivel de puertas. Estos datos estan contenidos en la libreria de 
celulas y se utilizan como datos de entrada para el simulador. Las entradas del simulador a 
nivel de puerta son los datos de la libreria de celulas, las ecuaciones generadas por el software 
correspondiente a la entrada logica y los estimulos de entrada, como puede verse en la Figura 
18.2-2. El simulador realiza el analisis logico y en el tiempo utilizando estas entradas. Es 
importante tener en cuenta que los calculos se efectuan en funcion de los estimulos de entrada 
y que solo pueden ejecutarse aquellas partes del diseno afectadas por las entradas. Tambien 
aqui, la calidad de los resultados obtenidos con el simulador a nivel de puertas sera funcion de 
la capacidad del usuario que suministra los datos de entrada. 

Hay dos aproximaciones basicas en el software del simulador a nivel de puerta. En 
una, el analisis logico y en el tiempo se lleva a cabo mediante el uso de programas 
independientes ; en la otra, se realiza con un programa combinado. Cada una de estas 
aproximaciones se discute a continuation. 

Analisis logico y en el tiempo por separacfo 

Durante el analisis logico solo las funciones logicas de las celulas sc ven afectadas y se 
asigna a todas las puertas el mismo retraso unidad, independientemente del tipo de puerta 
y de la carga. Desde el momento en que no se tiene en cuenta el tiempo, este analisis solo 
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Salida del analisis en el tiempo 

Figure 18.2-2, Salidas y entradas del simulador a nivel de puerta. 

es valido para verificar la logica del sistema. Una vez que se consigue un modelo 
logicamente correcto, se analiza el com porta mien to en el tiempo empleando un segundo 
paquete de software que calcula los retrasos en las vias que van de un registro a otro de 
forma similar a como lo haria un disenador (vease Fig. 17.8-1). Este segundo programa 
trata las cargas como si fueran puramente capacitivas y las vias de interconexion como 
una resistencia y una capacidad discretas; de esta forma, el analisis se reduce al de una red 
RC discreta. 

La Figura 18.2-3 ayuda a comprender mejor el papel de los programas anteriores. La 
Figura l8.2-3a muestra una funcion booleana simple para la que la Figura 18.2-36 da la 
tipica salida del simulador logico. El simulador evalua el estado logico de la salida para 
cada puerta asignando el mismo tiempo de retraso a todas ellas. Las senales U de entrada 
de la Figura 18.2-36 indican que la salida esta indefinida en ese instante. La simulacion 
comienza en T 0 , cuando aparece la primera serial de entrada. En ese momento todas las 
senales de las puertas estan sin definir (£/). Un retraso unidad de puerta despues (instante 
7\) las salidas W l a W 4 pasan a estar definidas, mientras los nodos X v Y x y Z { siguen sin 
definir. En el instante T 2 , X Y queda definido, Y 1 sigue sin definir ya que la puerta XOR no 
queda definida hasta que lo esten sus dos entradas y Z { toma el valor 1 debido a W 4 que 
quedo definida en el instante T x . Z l5 que es la salida del sistema, toma valor 1, no porque 
las dos entradas de la puerta OR esten definidas, sino porque una de ellas, W 4 , toma valor 
1 independientemente del estado de Y v Pero si se cambia el valor del estimulo de entrada 
(1100111; T 4 - T 7 ) la salida Z v no tomara valor el 0 estable hasta un retraso de puerta 
despues de que Y l sea estable, porque W 4 es cero y la salida Z v depende del valor de Y v 
Observese que el estimulo de entrada suministrado por el disenador debe permanecer 
estable al menos durante cuatro unidades de tiempo ya que hay cuatro niveles de puertas 
entre la entrada y la salida. 

No siempre es necesario tomar como salida del simulador todos los nodos internos de 
una funcion o muestrearlos en cada instante. El usuario puede especificar que nodo desea 
observar y la frecuencia de muestreo. Esto es necesario para reducir la cantidad de salidas 
en el caso de funciones complejas y con secuencias largas de los estimulos de entrada. Por 
ejemplo, un disenador que desee comprobar partes de un diseno, de cualquier forma que 
lo haga, como esas partes o bloques estan dentro de otros mayores, debera seleccionar los 
nodos que desea observar y la frecuencia de muestreo. 
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Flgura 18.2-3. (a) Circuito logico; ( b ) salida de la simulation logica. 


El programa de analisis en el tiempo calcula los retrasos de las puertas para cada nodo 
sustituyendolos por redes RC discretas. En las Figuras 18.2-4a y b aparece un ejemplo de 
este analisis. La Figura 18.2-4a muestra varias puertas gobernadas por otra puerta AND 
de entrada y las lineas de transmision l v / 2 , / 3 y / 4 utilizadas para las conexiones. En la 
Figura 18.2-46 se observan las redes RC equivalentes de las puertas y conexiones. La 
Figura 18.2-4c muestra la red RC que ve la puerta AND. Antes de la realizacion del 
layout, la capacidad de entrada de cada puerta (de aquellas que funcionan como carga 
para la puerta AND) se obtiene de la libreria correspondiente pero las R y C de las 
conexiones son desconocidas. Por tanto, en el analisis en el tiempo anterior al layout, los 
valores R y C para las conexiones se ignoran o son valores estadisticos extraidos de 
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experiencias anteriores y funcion del numero de puertas. Cuando un nivel de polisilicio o 
metal se usa para las conexiones, los valores de R y C son importantes. En la mayoria de 
los casos se utilizan dos niveles de metal o polisilicio para las conexiones y se desprecia la 
resistencia teniendo en cuenta unicamente la capacidad. El Ejemplo 18.2-1 ilustra como se 
calculan los retrasos utilizando la capacidad de entrada de cada puerta y un valor de la 
capacidad de las conexiones, obtenido estadisticamente en funcion del numero de puertas, 
para un proceso en el que se utilizan dos niveles de metal. 

Es importante hacer notar que en los simuladores que separan el analisis logico y en el 
tiempo los retrasos se calculan en funcion de la logica y de la carga y no estan gobernados 
por eventos (cambios de las entradas). 


-EJEMPLO 18.2-1 -- 

Calcular el retraso tipico (5,0 V, 25 °C) para la puerta AND que gobierna las 4 
puertas de la Figura 18.2-4. Usar las especificaciones de puerta de la Figura 18.2-5 y 
los datos estadisticos para conexiones de la Figura 18.2-6. 

Solucion 

En primer lugar se calcula la carga capacitiva discreta C T : 

(-'T ^ Qntrada de la puerta 4“ ^cableado 

67j(OR 4” ^-"AND 4” ^OR 4” 4“ 67 ca jji ea< j 0 p ara fan - out = 4 

Las capacidades de entrada de las puertas se obtienen de la Figura 18.2-5 y las 
capacidades de las conexiones de la Figura 18.2-6 para un fan-out de 4. 


C T = 0,112 + 0,053 + 0,071 + 0,113 + 1,26 
= 1,61 pF 

Ahora se calcula el retraso de la puerta AND que controla a las otras utilizando 
datos de la libreria (Fig. 18.2-5) y las siguientes ecuaciones: 

l LH = + (FF X C T ) 


donde l LR 

*Lh 

FF 

C T 


retardo de propagacion para la transicion del nivel bajo al alto 

igual que t LH pero cuando la puerta no tiene cargas 

factor de fan-out para la puerta de control en ns/pF obtenido de la 

libreria 

carga capacitiva total 


1 lh ~ + (0,97 x 1,61) ns 

= 2,24 ns 
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AND (2 entradas) 


Para metro Entrada 



Salida Retraso (ns) 


Entrada = 0,053 pF 


Factor 
de fan-out 
(ns/pF) 



Parametro 

Entrada 

Salida 

Retraso (ns) 

l LH 

Ay B 

F 

1,04 

*HL 

Ay B 

F 

0,95 


0,97 

0,91 


Entrada = 0,112 pF 


Factor 
de fan-out 
(ns/pF) 

0,91 

0,89 


NAND (4 entradas) 


ParAmetro Entrada 

Ilh * b > C, D 

t HL A, B , C, D 

OR (2 entradas) 

Par£metro Entrada 

t LH A, B 

*HL A, B 



Salida Retraso (ns) 

F 0,62 

F 0,36 



Salida Retraso (ns) 

F 0,75 

F 0,81 


Entrada = 0,113 pF 

Factor 
de fan-out 
(ns/pF) 

0,94 

1,35 

Entrada — 0,071 pF 

Factor 
de fan-out 
(ns/pF) 

0,98 

0,90 


FBgura 18.2-5. Especificaciones ti picas de puerta para una familia de celulas de 1 fim. 
(Reproducido con permiso de VTC Inc.) 



de las conexiooes 

1 

0,51 pF 

2 

0,74 pF 

3 

1,04 pF 

4 

1,26 pF 

5 

1,45 pF 

6 

1,63 pF 

7 

1,80 pF 

8 

1,95 pF 


Flgura 18.2 - 6 . Capacidad de cableado esta- 
distica tipica para un nivel doble de metal. (Re¬ 
producido con permiso de VTC Inc.) 
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De forma analoga el retardo de propagation para la transition de estado alto a 
estado bajo se obtiene 

l HL = + (FF + C T ) 

= 0,94 + (0,91 x 1,61) ns 
- 2,41 ns 

Simulaciones logicas y en el tiempo combinadas 

En muchos de los paquetes de software de las estaciones de trabajo las simulaciones logica 
y en el tiempo se combinan en un solo programa en el que los resultados son funcion de 
los estimulos de entrada. En estos simuladores las entradas se describen como ondas que 
son funcion del tiempo y las salidas o nodos internos elegidos se muestrean segun 
intervalos de tiempo reales y no en funcion de los retrasos de las puertas. 

La Figura 18.2-7 muestra el tipo de analisis realizado por un simulador gobernado por 
eventos en el que las simulaciones logicas y en el tiempo se combinan. Las entradas del 
circuito las especifica el disenador como una funcion dependiente del tiempo (Fig. 18.2-7). 
En algunos CADS las entradas se pueden especificar interactivamente mediante una forma 
de onda tal como se muestra, mientras que en otros cada entrada se describe mediante un 
listado de estados y tiempos de transition. 



Figura 18.2-7. Entrada y salida de un simulador gobernado por eventos. 


i 
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Por ejemplo, la senal A de la Figura 18.2-7 se puede expresar en terminos de estados y 
tiempos de transition como sigue: 

A = (0,100; 1,150; 0,100; 1,150; 0,1000) 

Esto se interpreta de la siguiente forma: la senal A es 0 durante 100 ns, 1 durante 150 ns, 0 
durante 100 ns, etc. De forma analoga las salidas se pueden expresar mediante formas de 
onda o con tablas, como en la Figura 18.2-8, donde las entradas y salidas se listan en 
funcion del tiempo. 

Aunque las salidas del simulador logico de la Figura 18.2-3 y del simulador gobernado 
por eventos de la Figura 18.2-8 puedan ser similares, es importante recordar que cada uno 
obtiene los resultados de forma diferente. El simulador logico ignora las consideraciones 
en tiempo real y trata igual a todas las puertas logicas independientemente del tipo y la 
carga. En cambio, un simulador gobernado por eventos calcula los retrasos de cada via 
repetidamente para cada nuevo estimulo de entrada, y proporciona la salida como una 
funcion de los datos de entrada y del tiempo. Al igual que los simuladores en el tiempo 
analizados anteriormente, los simuladores gobernados por eventos utilizan datos estadisticos 
para las capacidades de las conexiones antes de realizar el layout. Despues del layout, se le 
proporciona al simulador gobernado por eventos la capacidad actualizada de los nodos y 
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Figura 18.2-8. Salida tabulada de un simulador gobernado por eventos. 
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Enirada logica 

2 meses 

Simulation prelayout 

4 meses 

Layout 

1 mes 

Simulation postlayout 

1 mes 

Verification del layout 

1 mes 


9 meses 


Pifpra 18.2-9. Distribution tipica de tiempos 
en el diseno de un circuito. 


el programa se ejecuta de nuevo con los mismos estimulos de entrada para asegurar que 
todas las conexiones o caminos criticos cumpien las exigencias de diseno. 

Revisando los distintos tipos de simuladores a nivel de puerta se obtienen algunas 
conclusiones. Primero, estos simuladores son solo tan buenos como puedan serlo los 
usuarios. El usuario debe saber que calculos esta realizando el simulador y tener en cuenta 
que el grado en el que el diseno se verifica es funcion directa de lo completos que sean los 
estimulos de entrada proporcionados. 

Segundo, la verification de un diseno mediante simulaciones es un proceso iterativo 
que lleva tiempo y genera grandes cantidades de datos de salida que requieren un 
cuidadoso analisis por parte del disenador. El simulador sustituye al disenador en las 
tareas de production de datos de salida ante unos estimulos de entrada, pero no localiza 
errores por si mismo. Es el analisis cuidadoso de los datos de salida del simulador , por parte 
del disenador , el que localiza los errores de diseno . 

Tercero, la simulation requiere grandes cantidades de tiempo. Asi, la Figura 18.2-9 
muestra la distribution de esfuerzos que requiere el diseno de un circuito complejo 
suponiendo que lo realiza una sola persona en 9 meses. 


18.2-3. SImulaci6n funcional y de modo mlxto 

Simular un diseno ASIC con simuladores a nivel de puerta requiere mucho tiempo de 
CPU. Normalmente los disenos grandes utilizan bloques funcionales como RAM, ROM, 
ALU y ficheros de registros. Empleando aproximaciones de estos bloques se reduce el 
tiempo de CPU necesario. Una vez que el bloque ha sido disenado y simulado a nivel de 
puertas o de circuito, se puede crear un modelo funcional para sustituir al bloque en la 
simulation del chip completo. Usando modelos funcionales, el tiempo de CPU puede 
utilizarse para simular interconexiones entre bloques funcionales en lugar de aplicarlo en 
las puertas internas del bloque. Esto es especialmente valioso si existen varios bloques en 
un chip o si los mismos bloques se utilizan en distintos chips, y es similar a la aproximacion 
utilizada en disenos de grandes sistemas en los que una vez que la tarjeta de circuito 
impreso ha sido disenada y simulada, es tratada como un bloque funcional por el software 
de interconexion de sistemas y en la simulation del sistema completo. 

Los simuladores que pueden utilizar definiciones de grandes bloques y tambien simular 
el funcionamiento del chip siendo las senales de entrada y salida grandes bloques, se 
llaman tambien simuladores funcionales. Los simuladores que pueden combinar el uso de 
grandes bloques con puertas elementales y celulas se llaman simuladores de modo mixto. 

Igual que en los simuladores a nivel de puerta los estimulos de entrada deben ser 
proporcionados por los disenadores; los simuladores produciran entonces las respuestas 
de las senales de salida para el bloque de entrada especificado. 
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Analisis y cobertura de falios 

Despues de que el disenador del ASIC ha completado el proceso iterativo de diseno y 
simulation, una serie de vectores de test (que consisten en un conjunto de estimulos de 
entrada y senales de salida previstas) deben ser generados para comprobar el ASIC 
fabricado. Este conjunto de vectores se genera proporcionando los estimulos de entrada a 
los simuladores anteriormente estudiados y recabando las senales de salida del ASIC. Los 
estimulos y sus respuestas forman un conjunto de vectores de test que es utilizado por un 
equipo de test automatico que chequea el ASIC a nivel de oblea y despues del encapsulado. 
El proceso de recogida y formateo de los vectores de test por parte del equipo de test se 
denomina extraction de los vectores de test . Tipicamente estos vectores contienen hasta 
16 000 estimulos y respuestas para adecuarse al test de un ASIC complejo. ^Como sabe 
entonces el disenador del ASIC si los vectores de test son capaces de chequear suficiente- 
mente un diseno complejo? Son dos las aproximaciones por software que se utilizan: 
analisis de conmutacion de nodos y analisis de fallos stuck-at. 

Analisis de conmutacion de nodos 

En esta aproximacion el software ejecuta el diseno utilizando los estimulos de entrada y 
guarda information sobre que nodos internos del ASIC han cambiado de 0 a 1 y cuales 
han cambiado de 1 a 0. Al final de la ejecucion, el programa lista todos los nodos que no 
han conmutado asi como el porcentaje de nodos que si lo han hecho. Utilizando la lista de 
los nodos que no conmutaron, el disenador modifica los estimulos de entrada de test hasta 
conseguir que el 100 por 100 de los nodos conmuten. Incluso con el 100 por 100 de los 
nodos conmutando existe la posibilidad de que los vectores de test no encuentren todos 
los fallos cometidos durante la fabrication. Todo lo que esta aproximacion garantiza es 
que todos los nodos internos han conmutado. No asegura en cambio que un error 
producido por un nodo interno defectuoso (cortocircuito o abierto), se transmita hasta los 
pines (patillas) de salida del ASIC de forma que sea detectable en dichos pines. Por 
ejemplo, en el circuito de la Figura 18.2-10, mientras los nodos f x y f 2 conmuten ambos de 
0 a 1 o de 1 a 0, a menos que los dos sean 0 simultaneamente, se produce un error 
stuck-at-1 en el nodo f A que no se detectara en la salida. 

Analisis de fallos stuck-at 

Esta aproximacion es una evaluation mas rigurosa de la capacidad de los vectores de test 
para detectar nodos internos cortocircuitados o en circuito abierto desde los pines de 
salida del ASIC. Para entender mejor este modelo considerese el propio diseno ASIC 


A 

k 


Nodo 



Buffer de 
salida 



Patilla de 
salida 


Figura 18.2-10. Posibles fallos no detectados utilizando el analisis de conmutacion de nodos. 
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como un gran modelo al que se le aplican estimulos para los cuales el simulador logico ha 
proporcionado las correspondientes salidas como muestra la Figura 18.2-1 la Supongase 
ahora que se crea un nuevo modelo ASIC identico al primero excepto en que se fuerza a la 
salida de una puerta a estar todo el tiempo a 0 (stuck-at-0), como en la Figura 18.2-116. Si 
se le aplican los mismos estimulos de entrada al modelo erroneo y se toman las salidas del 
simulador para este modelo, es posible comparar las salidas para ambos modelos 
(correcto-erroneo) como se ve en la Figura 18.2-11c. Si para los mismos vectores de 
entrada de test las salidas de ambos modelos presentan alguna diferencia, los vectores de 
test detectarian este error si el nodo erroneo estuviera tambien a 0 en el ASIC fabricado. 
Por el contrario, si las salidas hubieran sido identicas en ambos casos, los vectores de test 
no sedan capaces de detectar el error stuck-at-0 para esa puerta caso de que el ASIC 
fabricado presentase ese fallo. Si todos los nodos internos son puestos a 1 y a 0, cada uno 
por separado, se creara un modelo para cada caso, y si los vectores de test se prueban con 
todos ellos y se comparan los resultados con los del modelo correcto, se puede determinar 
exactamente cuales de los nodos internos que son erroneos son detectados con el juego de 
vectores de test propuesto. Si para cada posible error se crea un nuevo modelo ASIC y 
todos los vectores de test se prueban con cada modelo, el tiempo de CPU necesario para 
realizar el analisis de fallos stuck-at puede ser de cientos de horas para un ASIC que 
contuviese solo 8000 puertas 2 . 

Debido a la gran cantidad de tiempo necesario para el analisis de fallos han sido 
desarrollados aceleradores de hardware. Los aceleradores consisten en un equipo hardware 
adicional que se conecta al hardware general del ordenador. Estos aceleradores pueden 
reducir drasticamente el tiempo necesario para llevar a cabo el analisis de fallos stuck-at y 
son muy recomend.ables. 

El termino cobertura de faltas expresa en que medida un juego de vectores de test 
puede detectar un fallo interno stuck-at en un diseno ASIC concreto. Se expresa como un 


Estimulos de 
entrada 



Estimulos de 
entrada 


Salida del simulador del 
modelo ASIC correcto 

Salida del simulador del 
modelo ASIC con fallos 


ASIC con una 
puerta 
stuck-at-0 


(b) 



Salida del 
simulador 
del modelo 
ASIC 
correcto 


Salida del 
simulador 
del modelo 
con fallos 


Si es igual, el fallo stuck-at 
no es detectable en los nodos 
de salida del ASIC 


(C) 

Figura 18.2-11. Aproximacion al analisis de fallos stuck-at. 
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porcentaje del numero total de nodos internos y se define como 

DF 

Grade = — x 100% 

N 

donde DF es el numero detectado de nodos que presentan fallos por el juego de vectores 
de test y N es el numero total de nodos internos. 

La generation de un conjunto de vectores de test aceptable es un proceso iterativo en 
el que los vectores se generan y graduan varias veces, hasta alcanzar el grado deseado. La 
mayoria de los disenadores de ASIC exigen un 95 por 100 o mas para los vectores de test 
antes de dar el visto bueno para la fabricacion. Las referencias 2 y 3 de este capitulo 
relacionan el porcentaje de cobertura de fallos y el numero y coste de los fallos previstos 
en equipos por causa de fallos de circuitos integrados que no han sido detectados por los 
vectores de test. Ambas referencias recomiendan grados del 95 al 99 por 100. Como se 
asevera en la referenda 3: «Un 90 por 100 seria un resultado excelente en otro caso, pero 
como cobertura de faltas no es aceptable». 

Utilizando el ejemplo de la Figura 18.2-12 se pueden demostrar vanos de los conceptos 
vistos acerca de la cobertura de fallos. El circuito de la Figura 18.2-12 tiene 5 entradas ( A , 
B , C, Z), E) y una salida Z. La tabla de verdad de la Figura 18.2-12 lista los valores 
correctos de la salida Z y las salidas resultantes de los nodos 1, 2 y 3, siendo puestos cada 
uno por separado a 0 y a 1 (stuck-at-0 y stuck-at-1) para 16 patrones de entrada distintos. 
Comparando la salida correcta de Z con aquella que tiene algun nodo con fallo, puede 
determinarse si ese fallo es detectable en la salida Z para un patron de entrada concreto. Si 
los vectores de test consistiesen solo en 4 patrones de entrada todos los fallos stuck-at-0 y 
stuck-at-1 podrian detectarse excepto el stuck-at-0 del nodo 1. Por tanto, si el juego de 
vectores de text solo puede detectar los fallos stuck-at-0 y stuck-at-1 en los nodos 2 y 3, su 
cobertura de fallos es del 66,6 por 100. Analogamente, el segundo patron de 4 entradas no 
puede detectar el fallo stuck-at-0 en el nodo 1. El tercer grupo de 4 entradas puede 
detectar todos los fallos stuck-at-0 y stuck-at-1 en los 3 nodos, mientras que el ultimo 
grupo de 4 solo puede detectar los fallos stuck-at-0 en los nodos 2 y 3 y en ningun nodo 
los fallos stuck-at-1. 

Utilizando las tecnicas de testeabilidad descritas en el Capitulo 17 es posible alcanzar una 
cobertura de fallos del 95 por 100 o mayor empleando un numero menor de vectores de test 
que si estas tecnicas no se utilizasen. La tecnica de examen de la trayectoria es el metodo sim¬ 
ple mas efectivo para incrementar la observabilidad y reducir asi el numero de vectores de test. 

18.3. LAYOUT DE CIRCUITOS INTEGRADOS 

El layout de los circuitos se refiere a los pasos necesarios para pasar de un diseno logico 
simulado en su totalidad al emplazamiento fisico e interconexion de elementos logicos. 
Normalmente, en el diseno de un ASIC con gate arrays y standard cells, el disenador 
introduce la logica mediante la captura logica, Simula el diseno, genera los vectores de test 
y envia entonces el diseno al fabricante para proceder al layout y a la fabricacion. 

Para las estructuras fijas, como gate arrays o standard cells de altura uniforme y menos 
de 10 000 puertas, existe software que realiza automaticamente las funciones de posiciona- 
miento e interconexionado. Si alguna de las conexiones (o caminos) fuese demasiado larga 
habria que proceder a hacerla manualmente en un terminal interactivo de layout. Cuando 
el numero de puertas aumenta o cuando un bloque funcional de tamano no estandar esta 
incluido en el diseno, es necesario utilizar en mayor medida software interactivo para el 
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Salida 



Figura 18.2-12. Cobertura de faltas del patron de test. 


posicionamiento y conexionado. Por ejemplo, el diseno de la Figura 18.3-1 consistente en una 
mezcla de standard cells normalizadas con memorias RAM y ROM. En este diseno la 
disposition de las RAM y las ROM se suele hacer manualmente, mientras que el software se 
encarga de disponer e interconectar automaticamente las standard cells. La interconexion 
entre filas en RAM, ROM y standard cells tambien precisa retoques manuales. En algunos 
casos solo supone el conexionado de senates de las RAM y ROM alrededor de ellas siendo 
el «router» capaz de conectarlas a las filas de las standard cells. En otros casos es 
imprescindible una conexion manual completa. 

Una vez que se han dispuesto e interconectado todos los elementos, la resistencia R y 
la capacidad C de cada conexion de los nodos del ASIC deben ser calculadas para 
proporcionarselas a los disenadores de logica. Como se recordara, antes del layout se 
utilizaban datos estadisticos de R y C en las interconexiones de las simulaciones. Una vez 
que el layout se ha completado, los valores actualizados de R y C se cargan en la base de 
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Fila de standard cells 


Fila de standard cells 


Fila de standard cells 




ROM 


Fila de standard 
cells 


Fila de standard 
cells 


ROM 


Fila de standard cells 


Fila de standard cells 


RAM 


RAM 


RAM 


Fila de standard cells 


Fila de standard cells 


Fifgura 18.3-1. ASIC compuesto por una mezcla de standard cells y memorias RAM y ROM. 

datos del disenador de logica. Los valores reales de R y C se utilizaran para volver a 
simular el diseno ASIC y comprobar que los retrasos producidos estan dentro de limites 
aceptables. Si no fuera asi, se comunicaria al fabricante cuales son las vias o conexiones 
que no cumplen las condiciones de velocidad de transmision requeridas y estas se volverian 
a hacer de forma manual. 

Una vez que se ha completado la simulation posterior del layout y que se considera 
que es valida, los datos del layout se comprueban con un paquete de software especial 
para la verification del layout (vease Sec. 18.4). 


18.fi. VERIFICACION DEL LAYOUT 

El proposito de la verificacion del layout es asegurar que el layout es compatible con el 
diseno logico. El software para alcanzar este objetivo consta de cuatro funciones principales: 

Chequeo de las reglas de diseno Chequeo del conexionado 
Chequeo electrico Comparacion de netlist 

















908 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


18.4-1. Cheque® de las reglas de diseri® 

Las reglas de diseno se refieren a los limites geometricos del layout impuestos por el 
proceso de fabrication. Estos limites se dividen en cuatro categorias: 

Anchos minimos 

Separation entre formas geometricas 
Superposition de formas geometricas 
Extension de las formas geometricas 

Por ejemplo, la Figura 18.4-1 muestra alguno de estos limites geometricos utilizando las 
reglas a escala presentadas por Meade y Conway 4 . Estas reglas a escala expresan todas las 
distancias en funcion de A, la unidad de distancia elemental. El fin de utilizar reglas a escala 
es permitir el uso de las mismas reglas, y, por tanto, los mismos layouts, aprovechando las 
mejoras de los procesos que reduzcan A sin tener que hacer un layout totalmente nuevo. 
En la Figura 18.4-1 a se puede ver que el ancho minimo de la linea de polisilicio es 2X. 
Revisando el Capitulo 16, vemos que el ancho de la banda de polisilicio de puerta determina 
la longitud del canal MOSFET por lo que la longitud del canal puede ser IX , 

El software que verifica las reglas de diseno debe revisar la totalidad del layout para 
asegurar que ninguna de las reglas ha sido violada. Aunque la Figura 18.4-1 no es una lista 
completa de las reglas de diseno para un proceso, ilustra el tipo de limites geometricos que 
deben ser verificados. Una lista completa de las reglas de diseno se puede encontrar en la 
Referencia 4. Aunque el software de disposition y conexionado de elementos no viole 
ninguna regia de diseno, siempre es necesario hacer alguna conexion manualmente, y estas 
si son susceptibles de violar dichas reglas. 


18.4-2. Cheque© electric© y de eomexionad© 

Ell fin del chequeo electrico es asegurar la no existencia de cortocircuitos. El chequeo de 
conexionado tiene por objeto asegurar que todos los transistores estan conectados a algo y 




W 



Figura 18.4-1. Algunas reglas de diseno a escala: (a) minima difusion y ancho de la banda de 
polisilicio; (/?) espacio minimo entre difusiones; (c) extension minima de polisilicio tras la difusion; 
(d) ancho del metal y distancia entre niveles de metal. 
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que ningun nodo interno esta «flotanto». Antes de cada uno de estos chequeos se utiliza 
un programa extractor de netlist que proporciona una lista de todos los transistores y sus 
conexiones. Este netlist es utilizado por el software electrico y de conexionado para 
comprobar la no existencia de errores. 


18.4-3. Comparacidn de netlist 

Comparando el netlist generado por el extractor con el netlist generado por el software 
compilador de captura logica, es posible verificar que el layout esta de acuerdo totalmente 
con la logica disenada originalmente. La comparacion de netlists es un paso necesario 
porque incluso el software de CAD utilizado durante anos puede producir errores; los 
errores de hardware pueden ocurrir durante el proceso y el software esta sometido a 
constantes modificaciones para adaptarse a nuevas tecnologias, nuevas celulas y algoritmos 
mas eficientes, y tales modificaciones pueden introducir mas errores. 
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PROBLEMAS 

18 . 2 - 1 . Para el circuito logico de la Figura PI8.2-1 hallar la salida de la simulacion logica (vease Fi- 
gura 18.2-3) tomando cuatro estimulos de entrada cualesquiera, para todos los nodos 
internos y la salida Z. 



F 


Figura Pi8.2-1. 
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18.2-2. Repetir el Problema 18.2-1 para el circuito logico de la Figura P18.2-2. 



18.2-3. Calcular el retraso nominal ( + 5 V, 25 °C) para la puerta NAND que gobierna a las otras 
cuatro puertas en la Figura PI8.2-3. Utilizar las especificaciones de puerta de la Figura 

18.2-5 y los datos estadisticos de la Figura 18.2-6. 
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18 . 2 - 5 . Para el circuito de la Figura P18.2-5, hallar un conjanto de estimulos de entrada que 
garanticen una probabilidad del 100 por 100 en la detection de fallos stuck-at. 



f - 1 Figura Pi8.2-5. 

18 . 2 - 6 . Repetir el Problema 18.2-5 para el circuito de la Figura 18.2-6. 







APENDICE 


La ganancia expresada en 
unidades logaritmicas; 

el dedbello 



INTRODUCCION 

A menudo, es interesante expresar la ganancia de etapas individuales en unidades 
logaritmicas. Asi, la ganancia total se obtiene por suma simple de la de las etapas 
individuales. Esta unidad logaritmica puede simplificar el dibujo de la respuesta frecuencial 
(Cap. 9). Para la mayoria de las aplicaciones es mas adecuado el decibelio (dB) que, 
cuando se usa para expresar la ganancia de potencia, se define como 

A„ = lofiog dB (A. 1 ) 


donde log significa log 10 . 

Esta definition se usa con dos finalidades: 1) expresar la relation de potencias en 
unidades logaritmicas y 2) expresar el nivel de potencia con respecto a una referencia fija. 
Esta suele ser I mW, por lo que la unidad usa la abreviatura dBm. Asi, para un nivel de 
potencia con respecto a 1 mW, tenemos 

A p = lO^log = 10 log (P 2 x 10 3 ) dBm P 2 in W (A.2) 

El decibelio se definio originalmente en terminos de ganancia de potencia como en 
(A. 1). Debido a su utilidad, es habitual aplicarlo directamente a ganancias de tension y 
corriente de la siguiente manera: Tomando como referencia (A.l), si P l y P 2 se disipan 
sobre resistencias iguales, R y entonces 

V\ V\ - 

Pi = ~r = 1 lR y p ' = T “ ![R 


913 
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Sustituyendo en (A.l), da 


A v = lO^log = 20^1og 0 dB (A.3) 

o A t = lO^log 0 = 20^1og 0 dB (A.4) 

Asi, la ganancia de corriente o tension en decibelios es igual a la ganancia de potencia 
solo si las resistencias en las que se disipa la potencia son iguales. Sin embargo, por 
convenio, (A.3) y (A.4) se emplean para representar la ganancia de corriente o tension en 
decibelios independientemente del nivel de resistencia. 

- EJEMPLO A.l - 

Las medidas en cierto amplificador dan R in = 1 kQ; R L = 100 Q. Cuando la tension 
de entrada tiene 1 mV de cresta, la tension en la carga es de 10 V de cresta. Hallar 
las ganancias de tension, corriente y potencia en decibelios y la potencia de salida en 
decibelios sobre 1 mW. 

Solution 

De (A.3) 


A v = 20(k>g 0 = 20(k)g = 80 dB 

Para encontrar A i9 observese que l in = 1 /iA y que 1 2 = 0,1 A por lo que 
A,. = 20(bg 0 = 2o(log = 100 dB 

Las potencias son 

= J0^ = 1 = _J2l_ = i w 

1 (2)(10 3 ) 2 2 (2X100) 2 

y, por ello A p = lO0g ^ - ^0 = 90 dB 

Con relation a 1 mW, el nivel de potencia de salida es 

- ,o ('° 8 1 ^) 


= 10(3 log 10 - log 2) = 27 dBm 



APENDICE 


valores estandar de 
resistencias y condensadores 



La siguiente lista de componentes estandar se incluye aqui para su uso en los problemas 
de diseno. Estas listas son tipicas y, especialmente en el caso de los condensadores, estan 
sujetas a variation de uno a otro fabricante. 


B.1. RESISTENCIAS 


Las resistencias de carbon del 10 por 100 de tolerancia estan disponibles para potencias 
de i, j, 1 y 2 W dentro del siguiente rango: 


2,7 

5,6 

12 

3,3 

6,8 

15 

3,9 

8,2 

18 

4,7 

10 

22 


todos x 10” donde n = 0, 1, 2, 3, 4, 5, 6 


B.2. CONDENSADORES 

Los valores tipicos de condensadores disponibles se muestran en la Tabla B.2-L 
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Tabla B. 2-1 




3,3 

30 

200 

560 

2200 

5 

39 

220 

600 

2500 

6 

47 

240 

680 

2700 

6,8 

50 

250 

750 

3000 

7,5 

51 

270 

800 

3300 

8 

56 

300 

820 

3900 

10 

68 

330 

910 

4000 

12 

75 

350 

1000 

4300 

15 

82 

360 

1200 

4700 

18 

91 

390 

1300 

5000 

20 

100 

400 

1500 

5600 

22 

120 

470 

1600 

6800 

24 

130 

500 

1800 

7500 

25 

150 

510 

2000 

8200 

27 

180 





Condensadores de t£ntalo. uF. 10 nor 100 de tolei 




■ condensadores de rantato, uF, 10 dot loo de 


0,0047 

0,010 

0,022 

0,0056 

0,012 

0,027 

0,0068 

0,015 

0,033 

0,0082 

0,018 

0,039 


todos x 10" donde n = 0, 1, 2, 3, 4, 5 (hasta 330 fiF) 


■: ■ V VVt4- S:'-■ : :’ ^;'v :V'v: j;-;y : c : , 




250 

500 

1000 

1500 


2000 

3000 

4000 

5000 




Caracteristicas de dispositivos 


APENDICE 



C.l. ESPECIFICACIONES DE DIODOS ZENER 


La Figura C.l-1 muestra la variacion de la tension de test de un Zener ^zr con resistencia 
Zener r ZT para varios niveJes tipicos de potencia P z (vease Sec. 1.10). Observese que Ja 
corriente de test I ZT se mide al 25 por 100 de la especificacion de potencia maxima. 


/ - l - p * 
i ZT — . 


4 V, 


ZT 


Ademas, puede observarse que la corriente en el codo de la caracteristica Izk es mas o 
menos constante para una P z especificada e independiente de V ZT . 
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Figura C.1-1. Especificaciones de un Zener (I ZT - iP z /V zr ). 

C.2. CARACTERISTICAS DEL TRANSISTOR 

MAXIMUM RATINGS 


Characteristic 

Symbol 

Rating 

Unit 

Collector-Base Voltage 

V CB 

60 

Vdc 

Collector-Emitter Voltage 

v CEO 

40 

Vdc 

Emitter-Base Voltage 

V EB 

6 

Vdc 

Collector Current 

l c 

200 

mAdc 

Total Device Dissipation @ = 60°C 

Pd 

210 

mW 

Total Device Dissipation® T A = 25°C 

. Pd 

310 

mW 

Derate above 25°C 


2.81 

mW/°C 

Thermal Resistance, Junction to Ambient 

0 JA 

0.357 

°C/mW 

Junction Operating Temperature 

Tj 

135 

°c 

Storage Temperature Range 

T stg 

-55 to +135 

°C 


Figura C.2-1. Caracteristicas de los transistores npn de silicio 2N3903 y 2N3904, 
de aplicacion general en conmutacion y amplification y complementarios con los 
tjpos 2N3905 y 2N3906. (Motorola Inc.) 




APENDICE C 919 



Figura C.2-1. ( Continuation .) 
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Figura C.2-1. ( Continuation .) 
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FIGURE 1 - DELAY AND RISE TIME EQUIVALENT TEST CIRCUIT 



FIGURE 2 - STORAGE AND FALL TIME EQUIVALENT TEST CIRCUIT 




*Total shunt capacitance of test jig and connectors 


Figura C.2-1. ( Continuation.) 



TiME (ns) CAPACITANCE (pf) 


CIRCUITOS ELECTRONICOS 


TRANSIENT CHARACTERISTICS 

-Tj = 25°C-Tj = 125“C 


FIGURE 3 - CAPACITANCE 



FIGURE 4-CHARGE DATA 



10 2.0 3.0 5 0 7.0 10 20 30 50 70 100 200 


l c . COLLECTOR CURRENT ImA) 


FIGURE 5-TURN ON TIME 
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FIGURE.6 - RISE TIME 



FIGURE 7-STORAGE TIME 


FIGURE 8-FALL TIME 
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Figura C.2-1. (Continuation) 
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CIRCUITOS FiLRCTRONICOS 


STATIC CHARACTERISTICS 
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FIGURE 16 - COLLECTOR SATURATION REGION 



FIGURE 17 — “ON” VOLTAGES 
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FIGURE 18 - TEMPERATURE COEFFICIENTS 



Figura C.2-1. {Continuation.) 
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MAXIMUM RATINGS 


; Characteristic 

Symbol 

Rating 

Unit 

. Collector-Base Voltage 

V CB 

30 

Volts 

Collector-Emitter Voltage 

v 

V CEO 

i 20 

Volts 

i Emitter-Base Voltage 

i 

V EB 

3 

Volts 

i Collector Current 

i 

! *C 

100 

t ■ 

m A 

\ Total Device Dissipation <§ T. = 60°C 

A 

; @T ='25°C 

i A 

1 

I 210 
| 310 

mW 

j Thermal Resistance, Junction to Ambient 

*JA 

0.357 

°C/mW 

Junction Temperature 

T J 

135 

°C 


Figtsra C.2-2. Caracteristicas del transistor npn de silicio MPS6507. Disenado 
para aplicaciones de mezcla en VHF para TV. (Motorola fnc.) 



926 CIRCUITOS ELECTRONICOS 



Figura C.2-2. ( Continuation .) 




I C( COLLECTOR CURRENT (mAdc) 


APENDICE C 927 


FIGURE 1 - COLLECTOR CURRENT versus COLLECTOR-EMITTER VOLTAGE 



V CE , COLLECTOR-EMITTER VOLTAGE (Vdc) 
FIgura C.2-2. (Continuation.) 












































APENDICE C 929 


FIGURE 5 - y„. FDRWARO TRANSFER ADMITTANCE versus FREQUENCY 



FIGURE G - y„. OUTPUT ADMITTANCE versus FREQUENCY 



FlgUfS C.2-2. (Continuation.) 


C.3. CARACTERIST1CAS DEL PET 


MAXIMUM RATINGS it. . 25 -c, 


Characteristic 

Symbol 

Rating 

Unit 

Drain-Source Voltage 

V DS 

30 

Vdc 

Drain-Gate Voltage 

V DG 

30 

Vdc 

Gate-Source Voltage 

V GS 

-30 

Vdc 

Drain Current 

«D 

20 

mAdc 

Power Dissipation 

P D 

300 

mW 

Derate above 25°C 


2 

mW/°C 

Operating Junction Temperature 

T J 

175 

°C 

Storage Temperature Range 

T stg 

-65 to +200 

°C 


Figura C.3-1. Caracteristicas de los FET de silicio de canal n 2N4223 y 2N4224 
disenados para aplicaciones de amplification y mezcla en VHF. (Motorola Inc.) 





930 CIRCUITOS ELECTRONICOS 



Figura C.3-1. ( Continuation .) 





APENDICE C 931 




FIgura C.3-1. (Continuation) 












I D , DRAIN CURRENT (mA) Id, DRAIN CURRENT (mA) 


APENDICE C 


FIGURE G - TYPICAL DRAIN CHARACTERISTICS 



0 5 10 15 20 25 


V D s, DRAIN-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) 



—5 -4 -3 -2 -1 0 

V«. GATE-SOURCE VOLTAGE (VOLTS) 


Fflgura C.3-1. (Continuacion.) 





934 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


MAXIMUM RATINGS (Ta = 25°C unless otherwise noted) 


Rating 

Symbol 

Value 

Unit 

Drain-Source Voltage 

V DS 


Vdc 

2N3796 

25 


2N3797 


20 


Gate-Source Voltage 

CO 

o 

> 

tio 

Vdc 

Drain Current 

Z D 

20 

mAdc 

Power Dissipation at = 25°C 

P D 

200 

mW 

Derate above 25°C 


1.14 

mW/°C 

Operating Junction Temperature 

Tj 

+ 200 

°C 

Storage Temperature 

T stg 

-65 to +200 

°C 


Figura C.3-2. Caracteristicas de los MOSFET de silicio de canal n 2N3796 y 
2N3797 disenados para el rango de audio-frecuencia en aplicaciones de baja potencia. 

(Motorola Inc.) 





Gate-Reverse Current 






936 CIRCUITOS ELECTRONICOS 




FSgura C.3-2. ( Continuation .) 



Vss, GATE - SOURCE VOLTAGE (VOLTS) J 0 . DRAIN CURRENT ImA) 


APENDICE C 



Figura C.3-2. ( Continuation .) 

































938 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


FIGURE 5 - FORWARD TRANSFER ADMITTANCE 


FIGURE 6 - AMPLIFICATION FACTOR 



0.1 0.2 0.3 0.5 0.7 1.0 2.0 3.0 5.0 7.0 10 20 

l 0> DRAIN CURRENT (mA> 



0.1 0.2 0.3 05 0.7 1.0 2.0 3.0 5.0 7.0 10 20 


l 0 . DRAIN CURRENT (mA> 


FIGURE 7 - OUTPUT ADMITTANCE 



0.1 0.2 0.3 0.5 0.7 1.0 20 3.0 5.0 7.0 10 20 

l 0 . DRAIN CURRENT ImA) 


FIGURE 8-NOISE FIGURE 
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R s . SOURCE RESISTANCE (megohms) 


Flgura C.3-2. (Continuation.) 




















C.4. CARACTERISTICAS DE INTECRADOS 
r-FLIP-FLOPS- 


APENDICE C 939 


MCI 0131 .MC10531 
MC10231.MC10631 


Dual Type 0 Master-Slave 
Flip-Flop 


R-S TRUTH TABLE 


D1 <1 1 ) 7 - 

C E1 (101 6- 


R1 (8) 4- 

Cc (13) 9- 

R2 m 13- 


C 62 (15) 1 1 
D2 (14) 10 


.,-33 


MCI01 31, MC 10531 
Pq = 235 mW typ/pkg (No Load) 
f = 1 60 MHz typ 

MC10231, MC10631 
P D = 270 mW typ/pkg (No Load) 
I = 225 MHz typ 



N.D, = Not Oefined 


CLOCKED TRUTH TABLE 


c 

D 

Q n+1 

L 

0 

Q n 

H 

L 

L 

H 

H 

H 


0 - Don't Carl 
C = C E * C C . 


I 


MC1013S 
MCI0535 
I J-K Master-Slave 
Flip-Flop 


MC 10176 

Hex "0" Master-Slave Flip-Flop 


SI (9) 5 

J1 (11) 7 

K1(10) 5 

R1 (8) 4 
C (13) 9 
S2( 16)12 

J2 (14)1 0 

K2( 15)11 

R2 (D 13 


P D = 280 
140 


R-S TRUTH TABLE 



R 

s 

Qn + 1 

L 

L 

Qn 

L 

H 

H 

H 

L 

L 

H 

H 

N.D. 



‘Output states change on 
positive transition of Clock 
for J-K input-condition 
present. 



N.D Not Defined 

CLOCK J-K TRUTH TABLE- 


CLOCKED TRUTH TABLE 


C 

D 

Qn+1 

L 

0 

Qn 

H* 

L 

L 

H’ 

H 

H 


• A clock H is a c 
transition from 
to a high state. 


mW typ/pkg (No Load) 
MHz typ 


—| r o 15 Q5 


Clock 9 

Pq = 460 mW typ/pkg (No Load) 


, = 150 MHz typ 


Flgura C.4-1. Caracteristicas del doble biestable D master-slave MC1013L [Motorola, Inc,) 











ELECTRICAL CHARACTERISTICS 


940 CIRCUITOS ELECTRONICOS 


MC10131 




Flgura C.4-1. (Continuation.) 








APENDICE C 941 


LATCH 


MC14042AL 

MC14042CL 

MC14Q42CP 


QUAD LATCH 

The MCI 4042 quad latch is constructed with MOS P-channel and 
N-channel enhancement mode devices in a single monolithic structure. 
Each latch has a separate data input, but all four latches share a 
common clock. The clock polarity (high or low} used to strobe 
data through the latches can be reversed using the polarity input, 
[information present at the data input is transferred to outputs Q and 
Q during the clock level which is determined by the polarity input. 
When the polarity input is in the logic "0” state, data is transferred 
during the low clock level, and when the polarity input is in the 
logic ”1" stale the transfer occurs during the high clock level 
Additional characteristics can be found on the Family Data Sheet. 

• Buffered Data Inputs 

• Common Clock 

• Positive or Negative Edge Clocked 

• Q and Q Outputs 

• Double Diode Input Protection 

• No Limit on Clock Rise or Fall Times 


MAXIMUM RATINGS (Voltages referenced to Vgg, Pin 8.1 


Rating 

Symbol 

Value 

Unit 

OC Supply Voltage MC14042AL 

MC14042CL/CP 

v OD 

+ 18 to -0.5 

+ 16 to -0.5 

Vdc 

Input Voltage, All Inputs 

V in 

Vqd to -0.5 

Vdc 

OC Current Orain per Pm 

1 

10 

mAdc 

Operating Temperature Range MC14042AL 

MC 14042C L/CP 

t a 

-55 to +125 
-40 to +85 

°C 

Storage Temperature Range 

T slg 

-65 to +150 

°C 


LOGIC DIAGRAM 



McMOS 

(LOW POWER COMPLEMENTARY MOS) 

QUAD LATCH 





,| 1M ■ 111 

L SUFFIX 

P SUFFIX 

CERAMIC PACKAGE 

PL ASTIC PACK AGE 

CASE 620 

CASE 648 


This device contains circuitry to protect 
the inputs against damage due to high static 
voltages or electric fields, however, it is 
advised that normal precautions be taken 
to avoid application of any voltage higher 
than maximum rated voltages to this high 
impedance circuit. For proper operation it 
is recommended that V m and V 0u t be 
constrained to the range Vgg ^ (V, n or 

Vout>^V 0D . 

Unused inputs must always be tied to an 
appropriate logic voltage level (e g , either 
V s $ or Vqq) 


PIN ASSIGNMENT 





1 r= 

Q3 

v DO 

=1 16 

2 = 

Q0 

Q3 

1 15 

3 C= 

QO 

D3 

1 14 

4 [= 

DO 

D2 

1=1 13 

5 C= 

Clock 

Q2 

= 12 

6 [= 

Polarity 

Q2 

-Ill 

7 

D1 

Q1 

-1 10 


V SS 

Ql 

=1 9 


TRUTH TABLE 


CLOCK 

POLARITY 

Q 

O 

0 

Data 

JT 

0 

Latch 

1 

1 

Data 


1 

Latch 


FIgura C.4-2. Caracteristicas del cuadruple latch MCI4042. (Motorola Inc.) 









942 ClRCUITOS ELECTRONICOS 


MCI 4042 


ELECTRICAL CHARACTERISTICS 


Characteristic 

Symbol 

V DD 

Vdc 

Tlo 

w ° 

3 

o 

o 

Thigh* 

Unit 

Min 

Max 

Mm 

Typ 

Max 

Min 

Max 

Output Voltage 0" Level 

V Out 

5.0 

- 

0.01 

- 

0 

0.01 

- 

0.05 

Vdc 



10 

- 

0.01 

- 

0 

0.01 

- 

0.05 




15 

- 

0.05 

- 

0 

0.05 

- 

0.25 


"1" Level 


5.0 

4.99 

- 

4.99 

5.0 

- 

4.95 

- 

Vdc 



10 

9.99 

- 

9.99 

10 

- 

9.95 

- 




15 

14.95 

- 

14.95 

15 

- 

14.75 

- 


Noise Immunity * 

Vnl 









Vdc 

( V 0u , «, 0 8 Vdc) 


5.0 

1.5 

•- 

1.5 

2.25 

- 

1.4 

- 


( V 0ut «; 1 0 Vdc) 


10 

3.0 

- 

3.0 

4.50 

- 

2.9 

- 


( V 0u , '4 1 5 Vdc) 


15 

4 5 

- 

4 5 

6.75 

- 

4 4 

- 


1 V 0u , *. 0.8 Vdc) 

V NH 

5.0 

1.4 


1 5 

2.25 

- 

1.5 

- 

Vdc 

l V Qut ^ 1.0 Vdc) 


10 

2.9 

- 

3.0 

4.50 

- 

3.0 

- 


( V 0wt i* 1 5 Vdcl 


15 

4 4 

- 

4 5 

6 75 

- 

4 5 

- 


Output Drive Current IAL Device) 

*OH 









mAdc 

(V 0 H-2.5Vdc) Source 


5.0 

-0.62 

- 

-0.50 

-1.7 

- 

-0.35 

- 


fV 0H 9.5 Vdc) 


10 

-0.62 

- 

-0.50 

-0.9 

- 

-0.35 

- 


1 V 0H - 13.5 Vdc) 


15 

-1 8 


-1.5 

-3.5 


-1 1 

- 


(Vql 0 4 Vdcl Sink. 

>OL 

5 0 

0.50 


0 40 

0.78 


0.28 

- 

mAdc 

(Vql 0 5 Vdcl 


10 

1 1 

- 

0.90 

2.0 

* 

0.65 

- 


( Vq L 15 Vdc) 


15 

4 2 


3 4 

7.8 

- 

2.4 

- 


Output Drive Current (CL'CP Device) 

'OH 









mAdc 

IVqh 2 5 Vdcl Source 


5.0 

-0 23 

- 

-0 20 

- 1 7 


-0.16 



(Vqh 9 5 Vdcl 


10 

0 23 

- 

-0 20 

-0.9 

- 

-0.16 

- 


IV OH 13 5 Vdc) 


15 

-0.69 


-0.60 

-3.5 

- 

-0 48 

- 


(Vql 0 4 Vdcl Smk 

'OL 

5.0 

0.23 

~ 

0 20 

0.78 

- 

0 16 

- 

mAdc 

1V 0L - 0.5 Vdcl 


10 

0 60 


0 50 

2.0 

- 

0.40 

- 


(Vql 1 & Vdcl 


15 

1.8 


1.5 

78 

- 

1 2 

- 


Input Current 

[ in 


- 


- 

10 

- 

- 

- 

pAdc 

Input Capacitance 

C in 



- 


5.0 



- 


(V in 0) 










■ 

Ou<escent Dissipation (AL Device) 

p O 

5.0 

- 

0.025 

- 

0.000025 

0.025 

- 

1.5 

mW 



10 

- 

0.01 

- 

0.00010 

0.1 

- 

6.0 




15 

- 

0.3 

- 

0.0003 

0.3 

- 

18 


Ouiescem Dissipai-on (CL'CP Device) 

p Q 

5.0 

- 

0.25 

- 

0.000025 

0.25 

- 

3.5 




10 


1.0 

- 

0.0001 

1.0 

- 

14 




15 

- 

3 0 

- 

0.0003 

3.0 

- 

42 


Power Dissipation•’t 

p D 

5.0 



Pn - (1.5 mW/MHz| f + Pq 




(Dynamic plus Quiescent) 


10 



p D- 

6.0 mW/MHz) f + Pq 




(C L - 15 pFJ 


15 



P 0 = 

20 mW/MHzl f + Pq 





* T low -55°C for AL Device. 40°C for CL^CP Device 
Th.gh ' 125°C (or AL Device. '85°C for CL/CP Dev.ce. 
aNoivj immunity specified for worst-case mput combination, 
t For dissipation at different e* ternal (oad capacitance (C^) use the formula: 

Py(C L l ^P d *8ii 10-3 (C L - 15 pF) V 00 2f 

where Py. Pq m mW (per package). C|_ m pF. Vqq in Vdc. and f in MHz is input data frequency. 
* * The formula given is (or the typ'cal characteristics only. 


Flgura C.4-2. (Continuation.) 




APENDICE 0 943 


SWITCHING CHARACTERISTICS* (C l = 50 pF. T A = 25°C) 





All Typei 

1 

Characteristic 

Symbol 

v oo 

Typical 

Maximum 

Unit 

Output Rise Time 

tr 




ns 

t r = (3.0 ns/pF) C|_ + 30 ns 


5.0 

180 

360 


t r = (1.5 ns/pF) C|_ + 15 ns 


10 

90 

180 


l r = (1.1 ns/pF | C|_ + 10 ns 


15 

65 

130 


Output Fall Time 

tf 




ns 

tf = (1.5 ns/pF) C[_ + 25 ns 


5.0 

100 

200 


tf = (0.75 ns/pF) Cl + 12.5 ns 


10 

50 

100 


tf = (0.55 ns/pF) Cl + 9.5 ns 


15 

40 

80 


Propagation Pelay Time, D to Q, Q 

tPLH. 




ns 

IPLH- l PHL = H -7 ns/pF) Cl + 135 ns 

tPHL 

5.0 

220 

440 


iPLH. tpH L = (0.66 ns/pF) Cl + 57 ns 


10 

90 

180 


tpLH- lPHL = 10*5 ns/pF) Cl + 35 ns 


15 

60 

120 


Propagation Delay Time, Clock to Q, Q 

tPLH* 




ns 

tpLHr lPHL = 11.7 ns/pF) Cl + 135 ns 

tPHL 

5.0 

220 

440 


tpLH« lPHL = {0-66 ns/pF) Cl + 57 ns 


10 

90 

180 


iPLH* lPHL = *0.5 n s/pF) Cl + 35 ns 


25 

60 

120 


Minimum Clock Pulse Width 

PW C 

5.0 

150 

300 

ns 



10 

50 

100 




15 

40 

80 


Maximum Clock Rise Time 

tr 




~ 



5.0 

10 

15 

No 




Limit 


Hold Time 

l hold 

5.0 

50 

100 

ns 



10 

25 

50 




15 

20 

40 


Setup Time 

tsetup 

5.0 

0 

50 

ns 1 



10 

0 

30 




15 

0 

25 



“The formula given is for the typical characteristics only. 


FIGURE 1 - AC AND POWER DISSIPATION TEST CIRCUIT AND TIMING DIAGRAM 
(Data to Output) 



Figura C.4-2. (Continuation.) 






4 BIT BIDIRECTIONAL UNIVERSAL SHIFT REGISTER 


McMOS MSI 


The MC141948 is a 4-bit static shift register capable of operating 
in the parallel load, serial shift left, serial shift right, or hold mode. 
The asynchronous Reset input, when at a low level, overrides all 
other inputs, resets all stages, and forces all outputs low. When 
Reset is at a logic 1 level, the two mode control inputs, SO and SI, 
control the operating mode as shown in the truth table. Both serial 
and parallel operation are triggered on the positive-going transition 
of the Clock input. The Parallel Data, Data Shift, and mode control 
inputs must be stable for the specified setup and hold times before 
and after the positive-going Clock transition. 

• Quiescent Current = 5.0 nA typ/pkg @ 5 Vdc 

• Typical Shift Frequency = 9.0 MHz @ 10 Vdc 

• Synchronous. Right/Left Serial Operation 

• Synchronous Parallel Load 

• Asynchronous Hold |Do Nothing) Mode 

• Functional Pin for Pin Equivalent of 74194 


TRUTH TABLE 


OPERATING 

INPUTS 
(Reset = 1) 

OUTPUTS 

*n+ 1) 

MODE 

SI 

so 

OSR 

OSL 

OP0-3 

Q0 

Q1 

Q2 

03 

Hold 

0 

0 

X 

X 

X 

QO 

Q1 

02 

Q3 

Shift Left 

1 

0 

X 

0 

X 

Q1 

Q2 

03 

0 


t 

0 

X 

1 

X 

or 

Q2 

Q3 

1 

Shift Right 

0 

1 

0 

X 

X 

0 

QO 

Q1 

Q2 


0 

1 

- 

1 

X 

X 

i 

QO 

Q1 

Q2 

Parallel 

1 


X 

X 

0 

0 

0 

0 

0 


1 

1 

X 

X 

1 

1 

1 

1 

1 


X - Don't Care 

t n +t ■ State after the next poiltlve-golng tremltJon of the clock. 


(LOW-POWER COMPLEMENTARY MOSI 


4-BIT BIDIRECTIONAL 
UNIVERSAL SHIFT REGISTER 




Figura C.4-3. Registro de desplazamiento bidirectional universal de 4 bits (Motorola Inc) 




MM54C192/MM74C192 synchronous 
4-bit up/down decade counter 
MM54C193/MM74C193 synchronous 
4-bit up/down binary counter 



general description 

These up/down counters are monolithic comple 
meniary MOS (CMOS) integrated circuits The 
MM54C192 and MM74C192 are BCD counters. 
While the MM54C193 and MM74C193 are binary 
counters. 

Counting up and counting down is performed by 
two count inputs, one being held high while the 
other is clocked. The outputs change on the posi¬ 
tive going transition of this clock. 

These counters feature preset inputs that are set 
when load is a logical "0" and a clear which forces 
all outputs to "0" when it is at logical '1 " The 


counters also have carry and borrow outputs so 
that they can be cascaded using no external 
circuitry. 

features 


High noise margin 

Tenth power 
TTL compatible 

Wide supply range 
Carry and borrow outputs for N bit cascading 
Asynchronous clear 

High noise immunity 0.45 V cc typ 


IV guaranteed 

drive 2 LPTTL 
loads 

3V to 15V 


connection diagram 


cascading packages 



INPUTS 
TOP VIEW 



Guaranteed Noise Margin as 
A Function of V^c 



Flgura C.4-4. Especificaciones de los contadores de 4 bits sincronos ascendente-descendente 
MM74C192 y MM74C193. (Continua en paginas siguientes ) (National Semiconductor Inc.) 


MM54C19 2/MM74C19 2, MM54C193/MM74C193 


















MOTOROLA 

Semiconductor® 

BOX 20912 • PHOENIX. ARIZONA 85036 


LOOK-AHEAD CARRY BLOCK 

TheMC14582Bis a CMOS look-ahead carry generator capable of 
anticipating a carry across four binary adders or groups of adders. 
The device is cascadable to perform full look-ahead across n-bit ad¬ 
ders. Carry, generate-carry, and propagate-carry functions are pro¬ 
vided as enumerated in the pin designation table shown below. 


• Quiescent Current = 5.0 nA/package typical @ 5 Vdc 

• High Speed Operation - 140 ns typical @ Vqd = 10 Vdc 

(from Data-in to Carry-out) 

• Expandable to any Number of Bits 

• Noise Immunity - 45% of VqD typical 

• All Buffered Outputs 

• Low Power Dissipation 

• Diode Protection on All Inputs 

• Supply Voltage Range = 3.0 Vdc to 18 Vdc 

• Capable of Driving Two Low-Power TTL Loads, One Low-power 
Schottky TTL Load or Two HTL Loads Over the Rated Temper¬ 
ature Range 


MAXIMUM RATINGS (Voltages referenced toVgs) 


MC14582B 


McMOS MSI 

(LOW-POWER COMPLEMENTARY NWS) 


LOOK-AHEAD CARRY BLOCK 



L SUFFIX P SUFFIX 

CERAMIC PACKAGE PLASTIC PACKAGE 
CASE 620 CASE 643 


ORDERING INFORMATION 


Rating 

Symbol 

Value 

Unit 

DC Supply Voltage 

V DD 

-0 5 to +18 

Vdc 

Input Voltage, All inputs 

V in 

-0.5 to VpQ + 0.5 

Vdc 

DC Current Drain per Pin 

l 

10 

mAdc 

Operating Temperature Range — AL Device 

CL/CP Device 

t a 

-55 to+125 
-40 to +85 

°C 

Storage Temperature Range 

T stg 

-65 to +150 

°C 


LOGIC EQUATIONS 
C r , +X = GO + (Pb • c n > _ 

c n+ v “ 21 * ( ZI • + _ __ _ 

C n+z • G2 ♦ <P2 • G1) + (P2 • Pi • GO) + <P2 • PI • PO • C^J 

G = G3 + (P3 • G2) + (P3 • P2 • G1) + (Pi • P2 • P3 • GO) 

F=P3»P2oPl#PT3 


PIN DESIGNATIONS 


DESIGNATION 

PIN NO's 

FUNCTION 

G0.G1.G2.G3 

3.1.14,5 

Active-Low 
Carry-Generate Inputs 

P0,P1,P2,P3 

4.2.15,6 

Active-Low 

Carry-Propagate Inputs 

C n 

13 

Carry Input 

^n+x» ^n+y 

Cn+ z 

12.1 1.9 

Carry Outputs 

G 

io 

Active-Low Group 
Carry-Generate Output 

P 

7 

Active-Low Group 
Carry-Propagate Output 




tt_ 

1- L Ceramic Package 

'— P Plastic Package 

-A Extended Operating 

Temperature Range 

-C Limited Operating 

Temperature Range 


BLOCK 01 AGRAM 



VoQ =* Pin 16 
Vgs“Pm 8 


Flgura C.4-5. Generadores de acarreo anticipado. (Continua en paginas siguientes) (Motorola Inc) 








TEST TABLE 






































4-BIT ARITHMETIC LOGIC UNIT 


The MC14581B is a CMOS 4-bit ALU logic unit capable of providing 
16 functions of two Boolean variables and 16 binary arithmetic operations 
on two 4-bit words. The level of the mode control input determines 
whether the output funciton is logic or arithmetic. The desired logic func¬ 
tion is selected by applying the appropriate binary word to the select 
inputs (SO thru S3) with the mode control input high, while the desired 
arithmetic operation is selected by applying a low voltage to the mode con¬ 
trol input, the required level to carry in, and the appropriate word to the 
select inputs. The word inputs and function outputs can be operated with 
either active high or active low data. 

Carry propagate (P) and carry generate (G) outputs are provided to 
allow a full look-ahead carry scheme for fast simultaneous carry genera¬ 
tion for the four bits in the package. Fast arithmetic operations on long 
words are obtainable by using the MC14582B as a second order look ahead 
block. An inverted ripple carry input (C n ) and a ripple carry output 
(C n + 4 ) are included for ripple through operation. 

When the device is in the_subtract mode (LHHL), comparison of 
two 4-bit words present at the A and B inputs is provided using the A = B 
output. It assumes a high-level state when indicating equality. Also, when 
the ALU is in the subtract mode the C n+ 4 output can be used to indicate 
relative magnitude as shown in this table: 


Data 

Level 

C n 

Cn + 4 

Magnitude 


H 

H 

A SB 

Active 

L 

H 

A < B 

Htoh 

H 

L 

A > B 


L 

L 

A S B 


L 

L 

A S B 

Active 

H 

L 

A < B 

Low 

L 

H 

A > 0 


H 

H 

A i 8 


FEATURES: 

• Functional and Pinout Equivalent to 74181. 

• Quiescent Current = 5.0 nA/package typical @ 5 Vdc 

• High Noise Immunity = 45% of VpQ typical 

• Diode Protection on All Inputs 

• Low Input Capacitance - 5.0 pF typical 

• All Outputs Buffered 

• Supply Voltage Range = 3.0 Vdc to 18 Vdc 

• Capable of Driving Two Low-power TTL Load, One Low-power 
Schottky TTL Load or Two HTL Loads Over the Rated Temper¬ 
ature Range 

MAXIMUM RATINGS IN/oltage* referenced to Vs$) 


Rating 

Symbol 

Value 

Unit 

DC Supply Voltage 

VdD 

-0.5 to +18 

Vdc 

Input Voltage, AM Inputs 

v in 

-0.5 to Vqq + 0.5 

Vdc 

DC Current Drain per Pin 

1 

10 

mAdc 

Operating Temperature Range — AL Device 

CL/CP Device 

Ta 

-55 to +1 25 

-40 to +85 

°C 

Storage Temperature Range 

T *tg 

-65 to +150 

°C 



Flgura c.4 -6. Unidad aritmetico-logica de 4 bits. (Motorola Inc.) 





FUNCTION 

SELECT 

INPUTS/OUTPUTS ACTIVE LOW 

INPUTS/OUTPUTS ACTIVE HIGH | 

LOGIC 

FUNCTION 

(MC = H) 

arithmetic* 

FUNCTION 
(MC = L, C n = L| 

LOGIC 
FUNCTION 
(MC = HI 

ARITHMETIC* 

FUNCTION 
(MC = L, C n ~ H) 

S3 

S2 

Si 

SO 

L 

L 

L 

L 

A 

A minus 1 

A 

A 

L 

L 

L 

H 

ab 

AB minus 1 

AM3 

A + B 

L 

L 

H 

L 

A + B 

AB minus 1 

AB 

A + B 

L 

L 

H 

H 

Logic "V' 

minus 1 

Logic "0" 

minus 1 

L 

H 

L 

L 

A+B 

A plus (A +B) 

AB 

A plus AB 

L 

H 

L 

H 

B 

AB plus (A + B) 

B 

(A+B) plus AB 

L 

H 

H 

L 

A © B 

A minus B minus 1 

A © B 

A minus B minus 1 

L 

H 

H 

H 

A + B 

A + B 

AB 

AB minus 1 

H 

L 

L 

L 

AB 

A plus (A + B) 

A + B 

A plus AB 

H 

L 

L 

H 

A © B 

A plus B 

A © B 

A plus B 

H 

L 

H 

L 

B 

AB plus (A + B) 

B 

(A + B) plus AB 

H 

L 

H 

H 

A+B 

A + B 

AB 

AB minus 1 

H 

H 

L 

L 

Logic “0” 

A plus A 

Logic "1" 

A plus A 

H 

H 

L 

H 

AB 

AB plus A 

A + B 

(A + B) plus A 

H 

H 

H 

L 

AB 

AB plus A 

A+B 

(A+B) plus A 

H 

Luj 

H 

H 

A 

A 

A 

A minus 1 


Expressed as two'i compltmcnts. For arithmetic function with C n in the 
oppoilte state, tha rasultlng function Is as shown plus 1. 
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ORDERING INFORMATION 


Temperature 

Device Alternate Range Package 


MC1455G 

— 

0°C to +70°C 

Metal Can 

MC1455P1 

NE555V 

0*C to +70°C 

Plastic DIP 

MC1455U 

— 

0 e C to +70°c 

Ceramic DIP 

MC1555G 

— 

-55°C to + 125°C 

Metal Can 

MCI 555 U 

— 

-55°C to +125 C C 

Ceramic DIP 


MC1455 
MCI555 


Specifications and Applications 
Information 


TIMING CIRCUIT 

The MCI 555/MC1455 monolithic timing circuit is a highly stable 
controller capable of producing accurate time delays, or oscillation. 
Additional terminals are provided for triggering or resetting if desired. 
In the time delay mode of operation, the time is precisely controlled 
by one external resistor and capacitor. For astable operation as an 
oscillator, the free running frequency and the duty cycle are both 
accurately controlled with two external resistors and one capacitor. 
The circuit may be triggered and reset on falling waveforms, and 
the output structure can source or sink up to 200 mA or drive 
MTTL circuits. 

® Direct Replacement for NE555/S£555 Timers 

• Timing From Microseconds Through Hours 

• Operates in Both Astable and Monostable Modes 

• Adjustable Duty Cycle 

• High Current Output Can Source or Sink 200 mA 

• Output Can Drive MTTL 

• Temperature Stability of 0 005% per °C 

® Normally "On" or Normally "Off" Output 


FIGURE 1 - 22-SECOND SOLID STATE TIME OELAY RELAY CIRCUIT 



TIMING CIRCUIT 

SILICON MONOLITHIC 
INTEGRATED CIRCUIT 


PI SUFFIX 
PLASTIC PACKAGE 
CASE 626 
{Top View) 
(MC1455P7 only) 


,n r~i n n 

8 5 


1 4 

U LJ LJ u 


U SUFFIX 

CERAMIC PACKAGE 
CASE 693 




1. Ground 

2. Trigger 

3. Output 

4. Reset 

5. Control Voltage 

6. Threshold 

7. Discharge 

a. v cc 



G SUFFIX 
METAL PACKAGE 
CASE €01 


1. Ground 

2. Trigger 

3. Output 

4. Reset 

5. Control Voltage 

6. Threshold 

7. Discharge 

a. v cc 


TYPICAL APPLICATIONS 

• Time Delay Generation • Precision Timing • Missing Pulse Detection 

• Sequential Timing • Pulse Generation • Pulse Width Modulation 

• Linear Sweep Generation • Pulse Shaping • Pulse Position Modulation 


FSgura C.fl-7. Temporizador 555 y algunas apJicaciones . ( Motorola Inc.) 
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GENERAL OPERATION 


The MC1555 is a monolithic timing circuit whi^h ;<*>< as : t>: 
timing elements an external resistor ~ capacitor network. !t can 
be used in both the monostable (one«hn») ?swMe modes 
with frequency and duty cycle comroPed bv the cnp3c ; *or and 
resistor values. While the timino is d^pend^nt t K c e^o-na! 

passive ronronept s< the monolithic circuit provide' tpr ctartmg 
circuit, voltage comparison and other ‘'■"''tion* needed fora com- 
plete timing circuit Internal to the integrated circuit are two 
comparators, one for the incut signal and the other for capacitor 
voltage, aiso a flipTlop and digital output are included. The com* 
parator refe-ence vo’teoes nre always a fixed r ~io of the supply 
voltage thus providingoutput timing independent of supply voltage 


Monostabia Mode 

In the monost3hle mode, a capacitor and a single rec;ctr> r re¬ 
used for :h* timing network. Beth the threshold terminal end the 
discharge transistor terminal *re cc r, '' a cted togethe- in this mode, 
refer to circuit Figure 14. Whe" the input voltage to the trigger 
comparator falls below 1/3 Vqc the comparator output triggers 
th* flip-flop so that it's output sets low. This turns the capacitor 
discharge transistor “off” and drives the digital output to the high 
state. This condition allows the capacitor to charge at an ex¬ 
ponential rate whip 1 ' is set by PC t : me con*ta"’. W h **o the 
capacitor voltage reaches 2/3 Vqq the threshold compsrr.tnr r«set« 
the flip-flop. This action discharges the timing capacitor and re¬ 
turns the digital output to the !ow state. Once the flip-flop has 
baen triggered by an input signal, it cannot he ^triggered until 
the present timing period has been completed The time that the 
output is high is given by the equation t ■ 1 1 R^. C. Various 
combmations of R and C and their associated times ar? shown in 
Figure 16. The trigger pulse width must be less than the timing 
period. 

FIGURE C.4-7 
( Continued ) 


A r«set pin is provided to discharge the capacitor thus inter¬ 
rupting the timing cvcle. As long as the reset pin is low. the capaci¬ 
ty d : srh*rge transistor "on" and prevents the capacitor 

from charging. While the reset vc Stage is applied the digital output 
will remain the same. The reset pin should be tied to the supply 
voltage when not in use. 


FIGURE 14 - MONOSTABLE CIRCUIT 







MC1455, MC1555 


GENERAL OPERATION (continued) 

FIGURE 75 - MCNOST^Bl.E WAVEFORMS FIGURE 17 - ASTABLE CIRCUIT 



t « 50 ut.'cw 

(R a - 10 kD, C =0.01 uF. R l - I.Okn V cc = 15 V) 



FIGURE 16 - TIMF DELAY 



10 u s 100 mi 1.0 ms 10 ms 100 ms 1.0 10 100 

1(4 TIME OELAY is) 


Astable Mode 

• n the astable mode the timer is connected so that it will 
retrigger itself and cause the capacitor voltage to oscillate between 
1/3 Vqq and 2/3 Vcc- See Figure 17. 

The external capacitor charges to 2/3 Vcc though ^A and R B 
and discharges to 1/3 Vcc through Rg. By varying the ratio of 
these resistors the duty cycle can be varied. The charge and 
discharge times are independent of the supply voltage. 

The charge time (outpi.it high) is given by: tj = 0.695 (R a +R b 1 C 

The discharge time (output low) by t2 = 0 695 (Re) C 

Thus the total period is given by: T = t^ + tj = 0.695 (R A +2R B ) C 

1 1.44 

The frequency of oscillation is then: f = — = - 

T (R A +2R B ) C 

and may be easily found as shown in F igure 19. 

r B 

The duty cycle is given by DC =- 

Ra*2R b 

To obtain the maximum duty cycle R A must be as small as 
possible; but it must also be large enough to limit the discharge 
current (pin 7 current) within the maximum rating of the discharge 
transistor (200 mA). 

The minimum value of Ra '5 <jven by 

it Vcc Jv dc> > V cc (Vdc) 

° A l 7 (A) 0.2 


FIGURE 18 - ASTABLE WAVEFORMS 



t - 20 MS/cm 

(R a .= 5.1 kn C = 0.01 nf, R l * 1.0 kn; 
r b = 3.9kn, v C c” is v> 


FIGURE 19 - FREE RUNNING FREQUENCY 



Flgura C.4-7. ( Continuation .) 
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O-exclusiva (EXOR), 580 

producto de sumas, 585 

sintesis usando formas canonica 586 

sistemas de numeration, 598-602 

suma de productos, 583 

tabla de verdad, 567 

tablas de Karnaugh, 588-595 

teoremas booleanos, 574 

(wired-AND), 619-622 


Y (AND), 568 

Y cableada(Y por conexion, wired-AND), 619- 
622 

(vease tambien Algebra booleana) 

GaAs FET (MESFET), 165 
Ganancia de lazo, 524-525, 

(Vease tambien Realimentacion) 

Gate arrays (matrices de puertas): 

CAD, 851 

comparacion de, 745 
datos de celulas para, 851 
dimensionado, 852 
disenado con, 844-852 
estructura, 842-844 
libreria de celulas, 850 
Logic Cell Array (LCA), 744-745 
Programmable Logic Array (PLA o PAL), 741- 
744 

PROM, 742 

utilization de celulas, 852 
Generation de funciones, 38-41 
Generador de patrones, cinta magnetica (PG), 
796 

Germanio, 19 
Graduation de fallos, 903 
Grado de anisotropia, 809 

Humedo, atacado, 808-809 

Implantation ionica, 799, 802 
Impresion en proximidad, 798 
Inmunidad al ruido, 612-614 
Integrador, 368 

Interconexion (interface), 659-662 
CMOS-TTL, 659-662 
ECL-TTL, 662 
TTL-CMOS, 659-662 
Interface (vease Interconexion) 

Interruptor a transistor, 503-506 
tiempo de almacenamiento, 504 
tiempo de caida, 504 
tiempo de puesta al corte, 504 
tiempo de puesta en conduction, 503 
tiempo de retardo, 504 
tiempo de retardo de propagation, 504-505 
tiempo de subida, 504 
Inversor (vease Puerta NO) 


JFET de union, 142-147 
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Latch (vease Biestables) 

Latch-up ( vease Enclavamiento) 

Layout de circuitos integrados, 905 
Leadless chip carriers (LCC), 816 
Leyes de De Morgan, 576 
Leyes de escalado, 794, 825-827 
Limitador, 412-414 

Lineas de transmision en ECL, 645-668 
Litografia, 797-798 
alineador de proyeccion, 798 
haz electronico (e-beam), 772 
escritura directa, 798 
fotosensible (fotorresistente), 797 
optica, 798 
rayos X, 798 

Litografia directa sobre oblea (DSW), 797 
Litografia por haz de electrones (e-beam\ 798 
Litografia por rayos X, 798 
Logaritmico, amplificador, 417-420 
Logic cell array, 837-840 
bloques logicos configurables (CLB), 837 
bloques de entrada/salida, 837 
CAD, 838 

Logica acoplada por emisor (ECL), 635-653 
caracteristicas de transferencia, 609, 620 
comparacion con otras familias, 662-664 
especificaeioxies de los fabricantes, 639, 648 
fan-out, 652-653 
inmunidad al ruido, 652 
interconexion (interface) con TTL, 662 
lineas de transmision, uso de, 645-628 
O por conexion (O cableada), 643 
puerta basica, 635-636 
puertas ECL comerciales, 636-640 
receptor diferencial, uso de, 647 
reduction del ruido en la alimentation, 644 
referencia de tension, circuito de, 641-643 
retardo de propagacion, 649, 653 
Logica CMOS ( vease CMOS logic) 

Logica Transistor-Transistor (vease Transistor- 
Transistor Logic) 

Logica Y cableada (TTL), 619-622 
LSI (Vease tambien Alta escala de integracion), 
836 

Lugar de las raices, 533 

Margen de fase, 536 
Material tipo p, 17-18 
Material tipo n , 18 
Material donante, 17 
Material aceptador, 17 


Matrices (vease Gate arrays) 

Mejora del rendimiento, 817 
Metalizacion, 803-807 
capacidad, 805 
resistividad del metal, 804 
resistividad de polisilicio, 804 
resistividad del polisiliciuro, 804 
Modelo de Ebers-Moll, 94-100 
Moduladores de AM, 9-10 
MOSFET, 147-154 
MOS de potencia, 173 
protection de entrada, 172-173 
MSI (vease Escala media de integracion), 836 
Multiplexador, 715 
Multiplicador: 
a diodos, 37-38 

amplificador operacional, 422-427 
Multiplicador analogico, 422-427 
Multivibrador: 
astable, 781-783 
monoestable, 780-781 
(Vease tambien Biestables) 

Multivibrador biestable (vease Biestables) 

Muy alta escala de integracion (VLSI), 836 

Nitruro de silicio (Si 3 N 4 ), 799 

O-exclusiva, funcion, 580-581 
Osciladores, 550-558 
circuitos sintonizados, 554-555 
Colpitts, 556-557 

condiciones para la oscilacion, 550 
cristal, 557 

desplazamiento de fase, 550-552 
Hartly, 557-558 
puente de Wien, 553-554 
Oxidation termica, 800-802 

c«. 801 

pico de pajaro, 801 

'ox. 801 

Oxido de campo, 800 

Parametros hibridos: 
bipolar, 274-276 
FET, 307 

Peor caso en el tiempo de propagacion, 824-825 
Pequena senaL amplificadores bipolares: 
configuracion en base comun, 287-291 
configuracion en emisor comun, 276 
configuracion en seguidor de emisc 
especificacionejs de los fabricantes, 3k. 
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parametros hibridos, 274-276 
reflexion de impedancias, 295-305 
seguidor de emisor con autoelevacion, 302-305 
Pequena serial, amplificadores FET, 307-327 
configuracion en fuente comun, 310-312 
configuracion en puerta comun, 322-323 
especificaciones de los fabricantes, 325-327 
FET de doble puerta, 323-325 
parametros hibridos, 308-309 
reflexion de impedancias, 316-320 
seguidor de fuente, 312-316 
Pico de pajaro, 801 
Pin grid arrays (PGA), 816 
Plasma, 810 

Polarizacion del bipolar: 
analisis del factor de estabilidad, 194-201 
compensacion termica, 201-206 
consideraciones termicas, 211-213 
incertidumbre de /?, 188-192 
variation de temperatura, 192-194 
Polarizacion del FET, 205-208 
Polarizacion del MOSFET, 209-211 
consideraciones termicas, 214-215 
Polisilicio (poly), 799, 803 
Polisiliciuro, 803 

Polisiliciuro de platino (PtSi), 803 
Polisiliciuro de tantalo (TaSi), 803 
Polisiliciuro de titanio (TiSi), 803 
Preparation de las obleas de silicio, 794-795 
crecimiento de Czochralski, 794 
empujador de Czochralski, 794 
Proceso en batch (cola), 795 
Producto de sumas de funciones logicas, 585-586 
Producto ganancia-ancho de banda: 
para amplificadores acoplados por RC, 500-502 
para amplificadores bipolares, 500-501 
para amplificadores FET, 501-502 
para amplificadores sintonizados, 503 
Prueba de obleas, 814-816 
Puente de Wien, oscilador en, 553 
Puerta (vease Puerta de transmision; Puertas lo¬ 
gicas) 

Puerta de transmision, 166-171 
Puerta NO (NOT), 610 
Puerta O (OR), 637 
Puertas e interruptores analogicos: 
puertas con FET, 169 
puertas de diodos, 32-38 
Puertas equivalentes, 835 
Puertas logicas: 

CMOS, 653-658 


comparacion de familias logicas, 662-664 
diodo, 15-16 
ECL, 635-653 
fan-out, 614 

inmunidad al ruido, 612-614 
interconexion de puertas, 659-662 
TTL, 615-635 
Pull up activo, 616-619 
Punto Q: 

FET, 159 

transistores, 110-112, 188-204, 226-228 
Push-pull, amplificadores, 241-253 
acoplamiento directo, 249 
simetria complementaria, 251-253 

Razon de rechazo de modo comun (RRMC): 
de un amplificador diferencial, 343-345 
de un amplificador operacional, 397 
de una puerta ECL, 646 
Realimentacion: 
conceptos basicos de, 519-526 
de los amplificadores operacionales, 395, 
520 

diferenciacion de tension, 521 
diferenciacion de corriente, 522-524 
estabilidad, 532-550 
ganancia, 522-524 
ganancia de lazo, 524-525 
ganancia y producto ganancia-ancho de banda, 
527-532 
negativa, 521 
osciladores, 550-558 
positiva, 550-558 
respuesta frecuencial, 526-527 
sensibilidad, 525-526 
Recocido, 802 
Rectificador: 
diodo, 2-8 

especificaciones de los fabricantes, 61-63 
regulation, 8-9 

usando amplificadores operacionales, 402-407 
Red metalica, 883-884 
Redes de estabilizacion, 535-550 
compensacion por adelanto (lead), 545-548 
compensacion por retardo (lag), 540 
diseno de redes de retardo, 540 
frecuencia de cruce de ganancia, 536 
margen de fase, 536 
Reflexion de impedancia: 
en bipolares, 295-305 
en FET, 316-320 
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Region de transition, 42 
Region prohibida (vease Zona prohibida) 
Registros ( vease Registros de desplazamiento) 
Registros de desplazamiento, 699, 705 
contadores, 615 
entrada paralelo, 701-702 
entrada serie, 699-701 
FIFO, 705*707 
universal, 702-705 

Reguladores de tension ( vease Fuentes de alimen¬ 
tation reguladas) 

Relation de muestreo de Nyquist, 741 
Relojes, 879-884 
de evolution libre, 881-883 
distribution en red metalica, 883-884 
niveles de minimization, 881 
Rendimiento del proceso, 794, 816-819 
Respuesta en alta frecuencia: 

del amplificador a transistor, 464-478 
del amplificador FET, 478-485 
Respuesta en baja frecuencia: 
del amplificador a transistor, 447-462 
del amplificador a FET, 462-464 
Respuesta frecuencial, frecuencias de corte y an- 
cho de banda, 445-446 

Respuesta senoidal de un filtro digital, 737-741 
Reticula, 797 

Ruptura por avalancha, 18 

Saturacioin: 
bipolares, 97-99, 132 
FET, 144 

Scan path (examen de la trayectoria), 872-875 
Schottky, diodos, 43-45 
Schottky, transistor, 100-102 
Schottky TTL, 623-625 
Seguidor de emisor: 

a altas frecuencias, 474-478 
autoevaluacion (bootstrapping), 303 
circuito equivalente en pequena serial, 291-295 
funcionamiento del, 126-134 
Seguidor de fuente: 

circuito equivalente en pequena serial, 312- 
316 

comportamiento en alta frecuencia, 482-485 
Selectividad, 808 
Semisumador, 718 
Sesgo de atacado (etch bias), 809 
Silano (SiH 4 ), 800 
Silicio, 17 

Silicio sobre zafiro (SOS), 799 


Simetria complementaria en MOS (CMOS): 
comparacion con otras familias logicas, 662- 
664 

especificaciones de los fabricantes, 656-658 
interconexion (interface) con TTL, 659-662 
logica, 162-165, 653-658 
puerta basica, 654 
retardo de propagation, 657 
Simulation, 892-905 
analisis de faltas, 903-905 
circuito, 892-894 
funcional, 902 

graduation de fallos, 903-905 
modo mixto, 902 
nivel de puerta, 894-902 
Simulation por eventos, 900-902 
Simuladores a nivel de puerta, 894-902 
analisis en el tiempo, 894-900 
analisis logico, 894-900 
controlados por evento, 900-902 
Simuladores de circuitos, 892-894 
Simuladores mixtos, 902 
Sistema de numeration octal, 601-602 
(Vease tambien Sistemas de numeration) 
Sistema numerico binario, 598-602 
Sistema numerico hexadecimal, 601-602 
(Vease tambien Sistema numerico binario) 
Sistema de mantenimiento en el chip (OCMS), 
876-879 

Sistemas de escritura directa, 798 
Sistemas de numeration, 598-602 
Software para disefio de VLSI asistido por 
computador (CAD): 
entrada logica, 891-892 
layout, 905-907 
reglas de disefio, 908 
simulation, 892-905 
verification de layout, 907-909 
SPICE, 894 
Standard cells, 854-867 
dimensionado de, 862-867 
disefio con, 859-862 
estructura, 856-859 
Structured array, 852-856 
dimensionado de, 854 
disenado con, 854 
estructura de, 853-854 

Suma de productos de funciones logicas, 583- 
585 

Sumador completo, 720-723 
Sustraccion, 728-730 
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Tabla de verdad, 567 
(Vease tambien Funciones logicas) 

Tablas de Karnaugh, 588-598 
para cuatro variables, 591-595 
para tres variables, 590-591 
Tamano de lote, 795 
Temperatura en la union, 822-823 
Tension inversa de cresta, 61 
Teona de semiconductor, 16-22 
Tetracloruro de silicio (SiClJ, 799 
Tiempo de subida, 504 

Tiempo de apertura de circuitos de muestreo y 
retencion, 756-757 
Tiempo de establecimiento: 
en convertidores D/A, 757 
en circuitos de muestreo y retencion, 757 
Tiempo de retardo de propagacion, 504-505 
de ECL, 652-653 
de TTL, 631-636 

Tiempo de conversion en convertidores A/D, 747 
Tiempo de adquisicion en circuitos de muestreo y 
retencion, 756 
Tiempo de retardo, 504 
Transistor npn , 81-88 

Transistor de efecto de campo (FET), 141-185 
amplificador, 159-162 
analisis en pequena serial, 307-309 
analisis grafico, 196-201 
canal p 7 155-157 

dispositivo de acoplamiento de carga (CCD), 
177-180 

doble puerta, 323-325 

efectos de la temperatura, 171-172 

estrangulamiento, 143, 148 

GaAs (MESFET), 165 

interruptor, 166-171 

modo de empobrecimiento, 158-162 

modo de enriquecimiento, 143 

MOSFET, 147-154 

potencia (VMOS), 173-177 

protection de la entrada, 172-173 

resistencia, 167-169 

respuesta frecuencial, 462-464, 478-485 
saturation, 144-146 
simetria complementary, 162-165 
sustrato, 152 
transconductancia, 308 
union, 142-147 
Transistor pnp , 89 
Transistor bipolar, 81-140 
amplification, 89-94, 273-307 


analisis grafico, 102-112 
analisis en pequena serial, 273-309 
caracteristicas en emisor comun, 92-94 
condensador de acoplo, 123-126 
condensadores de desacoplo, efectos de, 118- 
123 

disipacion de potencia, 113-118 
especificaciones de los fabricantes, 215-216 
flujo de corriente, 81-89 
modelo de Ebers-Moll, 94-100 
npn , 79-88 

parametros hibridos, 274 
pnp , 89 

polarizacion (vease Polarizacion del BJT) 
respuesta en frecuencia, 447-462, 464-478 
saturacion, 97-99 
Schottky, 100-102 
seguidor de emisor, 126-134 
union base-emisor, 83-86 
union colector-base, 86-88 
Transistor estandar de resistencia y capacidad, 
615-664 

caracteristicas de transferencia, 622-623 

comparacion con otras familias logicas, 662-664 

especificaciones de los fabricantes, 626-635 

interconexion (interface) con ECL, 662 

interconexion (interface) con CMOS, 659-662 ' 

puerta basica, 615-619 

puertas de colector abierto, 619, 620 

pull-up activo, 616-619 

tiempo de retardo de propagacion, 631 

TTL Schottky, 623-625 

y cableada (Y por conexion o wired-AND), 619 
Transistores (vease FET; Schottky, transistor; 
Transistor bipolar) 

Undercutting , 808 

Valores estandar de resistencia y capacidad, 915- 
916 

Variation de tension, 823-824 
Varicap, 42 

Vectores de test, 814, 872 

Velocidad-potencia en las familias logicas, 664 

Verification del layout, 890 

Vias huecas, 803, 808 

VLSI (vease Muy alta escala de integration) 

Zener, diodos, 45-51 
Zona prohibida, 16 
P, 83 




